﻿Colonel dr inc DUMITRU COJOC Amplificatoare de frecventă foarte înaltă INTRODUCERE Revoluția t&hnico-științifică contemporană influențează practic toate domeniile de activitate umană f Crește continuu rolul științei în dezvoltarea economico-socială, în conducerea societății Se manifestă tot mai puternic interdependența între cercetare și producție, ceea ce constituie o forță metrică a dezvoltării societății moderne, un factor de bază al creșterii în ritm susținut și modernizării continue a forțelor de producție Programul-Directivă de cercetare științifică, dezvoltare tehnologică și de introducere a progresului tehnic în perioada 1981—1990 și direcțiile principale pînă în anul 2000, adoptat de cel de-al XII-lea Congres al Partidului Comunist Român stabilește coordonatele dezvoltării în perspectivă a științei, tehnicii și tehnologiei românești, pune sarcini de mare răspundere în fața cercetătorilor și specialiștilor, chemați să lărgească și mai mult aria științei și tehnicii românești, să contribuie la accelerarea progresului multilateral al patriei Electronicii, ca ramură de vîrf a științei, tehnicii și tehnologiei, datorită influenței ce o exercită practic asupra tuturor ramurilor economiei naționale, asupra cercetării științifice în celelalte domenii de activitate prin aparatura 5 de măsură și control ce o pune la dispoziție, prin aparatura de prelucrare și transmitere a informațiilor, îi revin sarcini dosebite Așa se explică atenția deosebită de care ea se bucură din partea partidului și statului nostru, din partea tovarășului Nicolae Ceaușescu personal, care și în Cuvîntul de salut la cel de-al XVI-lea Congres Internațional de Fizică „Ampere" rira/a: „Acordăm o deosebită atenție cercetării în domeniul electronicii, precum și a aplicării în practică a rezultatelor sale, în scopul modernizării continue a întregii economii naționale"* Lucrarea de față abordează un domeniu deosebit de complex și actual, amplificatoarele de radiofrecvență folosite în aparatura de radiorecepție din cele mai diverse domenii de activitate Cartea este organizată pe 8 capitole Capitolul I tratează sursele de zgomot, schemele echivalente și evaluarea lor cantitativă, punînd astfel la dispoziția cititorului noțiunile de bază necesare înțelegerii analizei AFFI, din punct de vedere al zgomotelor interne, analiză ce se face în celelalte capitole Amplificatoarele de frecvență foarte înaltă sînt prezentate în următoarele șase capitole, pe tipuri și game de frecvență, începînd cu gama undelor metrice și ter-minînd cu gama undelor centimelrice, milimetrice și mai scurte, în ordinea apariției și utilizării lor în instalațiile de recepție Metodica prezentării tuturor tipurilor de amplificatoare este unică Se prezintă mai întîi schemele de principiu, funcționarea, fenomenele fizice specifice, după care pe baza schemelor echivalente la semnal mic și din punct de vedere al zgomotelor, se deduc * Nicolae Ceaușescu, Cuvînt de salut la cel de-al XVI-lea Congres Internațional de Fizică „Ampere", în România pe drumul construirii societății socialiste multilateral dezvoltate, voi 5, Editura politică, București 1971, p 78 6 relațiile de calcul pentru principalii indici de calitate: funcția de circuit, caracteristica de frecvență relativă banda de trecere, amplificarea în putere, coeficientul de zgomot Organizarea în acest mod a lucrării a permis ca în ultimul capitol, să se facă o analiză comparativă a tuturor tipurilor de amplificatoare prezentate în capitolele precedente, deosebit de utilă în activitatea de proiectare a instalațiilor de recepție de înaltă sensibilitate, concomitent cu prezentarea unor realizări și perspective în domeniul integrării AFFI Apendicele, matematic, cu care se încheie lucrarea va permite cititorului, ca fără consultarea unui alt material, săi poată urmări, cu ușurință, toate relațiile de calcul deduse prin metoda admitanței nedefinite, metodă modernă de analiză a circuitelor liniare, ce este folosită în deducerea funcțiilor de circuit ale unor tipuri de AFFI CAPITOLUL I ZGOMOTE INTERNE EVALUAREA ZGOMOTELOR AMPLIFICATOARELOR DE FRECVENȚĂ FOARTE ÎNALTĂ 1 1 DESTINAȚIA, CERINȚELE ȘI CLASIFICAREA AMPLIFICATOARELOR DE FRECVENȚĂ FOARTE ÎNALTĂ (AFFI) Amplificatorul de frecvență foarte înaltă constituie o parte componentă a oricărei instalații de recepție, fiind dispus între circuitul de intrare și schimbătorul de frecvență, în figura 1 1 este prezentată schema-bloc a unui receptor de radiolocație tip superbeterodină în care se vede locul AFFI în instalația de recepție Cerințele impuse AFFI decurg în special din locul ce-1 ocupă în cadrul receptorului Fiind dispus în fața schimbătorului de frecvență (SF) amplificatorul de frecvență foarte înaltă are, în primul rînd funcția de a amplifica semnalul recepționat pe frecvența purtătoare (/s) Sarcina AFFI este un circuit sau un sistem de circuite oscilante acordate pe frecvența purtătoare fs, și de aceea el, împreună cu circuitul de intrare (CI), asigură preselecția semnalului aplicat amestecătorului (Am), în scopul eliminării canalelor suplimentare de recepție, caracteristice receptoarelor superheterodină și, în special, recepției semnalului pe frecvența-imagine Deoarece frecvența intermediară f0 = |/a —fh\ care constituie noua purtătoare a informației după schimbarea de frecvență este fixă, chiar dacă receptorul lucrează într-o gamă de frecvențe, amplificatorului de frecvență foarte înaltă îi revine și sarcina asigurării acordului în gamă al instalației de recepție Din acest motiv, elementele circuitului de sarcină trebuie să fie reglabile, ceea ce, evident, va modifica indicii de calitate ai AFFI, dacă la proiectare nu se vor lua măsuri 9 Fig 1 1 speciale privind împărțirea gamei de lucru în subgame și uniformitatea amplificării în gamă (v cap II, paragraful 2 1 1 ) Alte cerințe extrem de importante, care trebuie satisfăcute de AFFI ce echipează instalațiile de recepție de înaltă sensibilitate, sînt legate de asigurarea unui nivel scăzut al zgomotelor proprii și a unui coeficient de amplificare în putere cît mai mare Așa cum se va arăta în paragraful 1 5, coeficientul de zgomot al unui receptor este dat de relația: unde FZg , Ap reprezintă coeficientul de zgomot și, respectiv, de amplificare în putere, la adaptare, ale blocului de FFI; F2? — coeficientul de zgomot al restului etajelor receptorului Din relația (1 1) se observă că, în situațiile în care sînt satisfăcute condițiile amintite mai sus, coeficientul de zgomot al receptorului va fi mic și aproximativ egal cu cel al blocului de FFI, adică: Orice etaj amplificator de FFI conține un element activ, capabil să producă amplificarea semnalului aplicat la intrarea sa și un sistem rezonant ce reprezintă sarcina etajului Ca elemente active, în funcție de gama frecvențelor de lucru și cerințele impuse amplificatorului, se pot utiliza tuburile electronice, tranzistoarele, diodele parametrice, diodele-tunel, 10 tuburile cu undă progresivă și diverse substanțe excitate cu ajutorul cîmpurilor electromagnetice, care cedează cuantele de energie, undei ce trebuie amplificate (în amplificatoarele cuantice) etc Ca sisteme rezonante, în funcție de frecvență, se pot utiliza circuite oscilante de diferite tipuri, cu constante concentrate, circuite oscilante cu constante distribuite, de tipul liniilor bifilare sau coaxiale, cavități rezonante etc AFFI poate conține unul sau două etaje Un număr mai mare de etaje, nu este recomandat deoarece duce la creșterea complexității constructive și a acordului De asemenea, sporirea numărului de etaje pune în pericol stabilitatea amplificatorului Cerința funcționării stabile este deosebit de importantă pentru funcționarea receptorului în ansamblul său deoarece intrarea în oscilație duce la întreruperea recepției, iar tendința de intrare în oscilație modifică brusc și în limite largi indicii de calitate ai amplificatorului în afara cerințelor de mai sus, amplificatorul de frecvență foarte înaltă trebuie să răspundă la o serie de cerințe constructive, impuse de destinația și condițiile de exploatare ale instalației de recepție în compunerea căreia intră Evident că, unele vor fi din acest punct de vedere, cerințele impuse unui AFFI dintr-un receptor ce lucrează pe o navă militară aeriană sau navală și altele, cele solicitate amplificatorului ce echipează un receptor staționar pentru radio legături civile Din cele prezentate rezultă o însemnată diversitate de tipuri de AFFI, ca urmare, atît a gamei mari de frecvențe utilizate în liniile de radio legătură, cît și a principiilor de amplificare folosite Astfel, dacă în amplificatoarele cu tuburi și tranzistoare, amplificarea are la bază transferul de energic de la sarcini în mișcare la unda ce trebuie amplificată, la amplificatoarele parametrice și cu diodă-tunel, amplificarea se face prin compensarea parțială a pierderilor din sistemele rezonante în amplificatoarele cuantice, principiul de amplificare este cu totul deosebit, constînd în transferul de energie de la microparticulele substanței, neutre din punct de vedere electric, (atomi, molecule) la cîmpul ce trebuie amplificat 11 Această diversitate se accentuează și mai mult dacă se are în vedere faptul că sistemele oscilante diferă constructiv foarte mult odată cu creșterea frecvenței de lucru Toate observațiile de mai sus duc la concluzia că și metodele de analiză vor fi diferite în dorința ca materialul să, fie ușor accesibil și suficient de concentrat, autorul a căutat, ca în măsura posibilului, să generalizeze metodele de analiză, iar relațiile obținute pentru un tip de amplificator, în cazul cel mai general, să poată fi folosite, prin anumite particularizări, și pentru alte tipuri Așa de exemplu, pentru etajele cu tuburi și tranzistoare analiza se face pe cea mai complexă schemă cu tranzistoare, iar relațiile obținute pot fi particularizate pentru oricare alt etaj amplificator cu tranzistor sau tub electronic De asemenea, pentru amplificatoarele cu diodă-tunel, parametrice și cuantice, se întocmesc scheme echivalente asemănătoare, ceea ce permite analiza detaliată doar a unuia și particularizări pentru celelalte AFFI pot fi clasificate din diverse puncte de vedere și anume: — gama frecvențelor de lucru; — tipul cuplajului dintre etaje; — posibilitățile de acord; — modul de cuplare al elementului activ la sistemul rezonant; — tipul sistemului rezonant; — lărgimea benzii de trecere etc De exemplu, din punctul de vedere al benzii de trecere, AFFI sînt cu bandă largă sau îngustă Un amplificator se consideră cu bandă largă, dacă raportul dintre banda sa și frecvența de acord satisface inegalitatea: în caz contrar amplificatorul este de bandă îngustă Din punctul de vedere al acordului, AFFI pot fi cu acord fix sau cu acord variabil In lucrarea de față, AFFI vor fi prezentate în funcție de tipul elementului activ folosit și gama frecvențelor de lucru 12 AFFI cu tuburi și tranzistoare se folosesc pînă la 1 000 MHz, iar cu tub cu undă progresivă, pînă la 60—70 GHz Amplificatoarele cu diodă-tunel și parametrice dau satisfacție pînă la 30-35 GHz, iar cele cuantice, începînd cu gama undelor centimetrice, pînă în gama undelor luminoase Întrucît sensibilitatea unui receptor este determinată de coeficientul său de zgomot, iar acesta de nivelul zgomotelor și amplificarea în putere a AFFI, în primul capitol al lucrării se vor trata sursele de zgomot și modul lor de evaluare cantitativă în acest fel, cititorul va putea urmări și însuși ușor, nu numai analiza di*n punctul de vedere al semnalului, ci și analiza din punctul de vedere al zgomotelor, care stă la baza proiectării AFFI din receptoarele de înaltă sensibilitate 1 2 SURSE DE ZGOMOT ÎN INSTALAȚIILE DE RECEPȚIE 1 2 1 NOȚIUNI GENERALE Odată cu semnalul util, în antena de recepție, se induc tensiuni electromotoare, produse de diferite alte surse de oscilații electromagnetice, cum ar fi: alte stații de emisie, fenomene electrice ce au loc în atmosferă, instalații industriale etc Spectrul lor de amplitudini poate coincide, într-o măsură mai mare sau mai mică, cu cel al semnalului util, purtător al informației, prejudiciind astfel recepția acestuia în receptoarele de radiodifuziune sau radiolegătură, recepția de îa aceste surse suplimentare se manifestă prin suprapunerea altor posturi peste cel util, prin apariția unor pocnituri în difuzor sau cască, ceea ce evident, influențează calitatea recepției sau o face imposibilă Pe ecranul receptoarelor de televiziune ele creează niște dungi ce se deplasează haotic sau erupții de scurtă durată ale imaginii în radiolocație pot apărea în asemenea cazuri ținte false sau pot fi mascate semnalele reflectate de țintele reale 13 Toate aceste semnale suplimentare se numesc paraziți radio și în funcție de natura lor pot fi clasificați astfel: — paraziți atmosferici produși de fenomenele electrice ce au loc în atmosferă (furtuni, fulgere, fenomenul electrizării antenelor provocat de radiația radioactivă a scoarței terestre și de razele cosmice emise de soare, lună, stele etc ); — paraziți industriali generați de diferitele instalații electrice (generatoare și motoare electrice, redresoare cu vibrații, aparatură telegrafică, sonerii întrerupătoare, aparatură de sudură, cuptoare electrice cu arc voltaic, sisteme de aprindere ale motoarelor cu combustie internă, cuptoare cu curenți de inducție de înaltă frecvență, aparatură medicală pentru electroterapie etc ) Tot în această categorie pot fi incluși și paraziții creați de instalațiile de recepție apropiate, într-adevăr, dacă cuplajul heterodinei cu antena nu este suficient de slab sau heterodina nu este bine ecranată, oscilația sa este radiată în spațiul înconjurător, constituind astfel un parazit radio important pentru toate receptoarele apropiate Din punct de vedere al formei paraziții radio pot fi: — paraziți în impuls; — paraziți de fluctuație Paraziții în impuls sînt acei paraziți care, avînd diferite forme, se repetă după un interval considerabil (fig 1 2 a) Paraziții de fluctuație reprezintă o oscilație aleatoare continuă (fig 1 2 b) Paraziții industriali sînt în general în impuls, în timp ce paraziții atmosferici pot fi de ambele tipuri Spectrul energetic al paraziților radio este concentrat în domeniul frecvențelor radio relativ joase (gama undelor 1 u(t) u v—v— a b Fig 1 2 14 lungi, medii și parțial, scurte) De aceea recepția în gama undelor ultrascurte (frecvențe foarte înalte), mai ales în cazul folosirii antenelor directive, practic nu este influențată de paraziții radio Receptoarele de FFI (ce lucrează pe frecvențe mai mari ca 30 MHz), nefiind influențate de paraziți, au sensibilități ridicate Tendința de creștere a sensibilității a făcut ca ea să fie influențată de nivelul zgomotelor interne ale receptorului Pentru înțelegerea noțiunii de zgomot intern trebuie avut în vedere că, de fapt, prin paraziți se înțeleg tensiunile înregistrate la ieșirea receptorului datorită acțiunii unor factori externi enumerați mai sus Zgomotele interne sînt tensiunile înregistrate la ieșirea receptorului, cînd tensiunea la intrarea sa este nulă (intrarea este în scurtcircuit) Cu alte cuvinte, zgomotele interne sînt produse de fenomene ce au loc în receptor (în elementele sale componente) Apariția tensiunii de zgomot la ieșirea receptorului limitează, evident, sensibilitatea sa, deoarece scăderea tensiunii de semnal, sub valoarea tensiunii de zgomot, face practic recepția imposibilă Mărirea amplificării receptorului nu influențează sensibilitatea, deoarece chiar în cazul unui receptor ideal (lipsit de zgomote interne), atît semnalul, cît și zgomotele aplicate la intrare vor fi amplificate în aceeași măsură, iar raportul lor la ieșire rămîne neschimbat Zgomotele interne pot fi: de fond, induse și de fluctuație Zgomotele de fond reprezintă tensiunile înregistrate la ieșirea receptorului datorită alimentării sale de la rețeaua de curent alternativ sau de la surse de alimentare a căror tensiune nu este bine filtrată Zgomotele induse sînt tensiunile ce apar la ieșirea receptorului datorită cuplajului electric sau magnetic al circuitelor sale cu alte circuite străine parcurse de curent alternativ Atît zgomotele de fond, cît și cele induse, pot fi reduse prin filtrare și ecranare și, practic, ele nu influențează sensibilitatea receptoarelor de frecvență foarte înaltă Zgomotele de fluctuație reprezintă tensiunile ce se înregistrează la ieșirea receptorului, ca urmare a agitației termice a electronilor în conductoare, rezistoare etc , emisiunii 15 haotice a catodului, distribuției neuniforme a curentului de emisie (emitor) între electrozii tubului (tranzistorului) și trecerii aleatoare a purtătorilor prin joncțiunile dispozitivelor semiconductoare Puterea zgomotelor de fluctuație, deși mică (IO 214-10 20 W) în cazul unei amplificări mari a receptorului, produce la ieșire tensiuni de ordinul volților, ceea ce evident va influența sensibilitatea, adică t e m minimă din antenă sau puterea corespunzătoare, pentru care se obține un anumit raport semnal/zgomot la ieșirea receptorului Rezultă, așadar, că cea mai mare influență asupra sensibilității o au zgomotele interne ale primelor etaje, care sînt cel mai mult amplificate De aceea obținerea unei înalte sensibilități a instalației de recepție se reduce în special la asigurarea unor AFFI cu zgomote cît mai mici Apare acum destul de clar necesitatea evaluării zgomotelor de fluctuație, care în continuare vor fi numite zgomote interne sau pe scurt zgomote, alegerii tipului de amplificator de FFI și asigurării regimului său de funcționare, în care zgomotele să fie minime 1 2,2 ZGOMOTUL REZISTOARELOR în conductoare și în rezistoare există electroni liberi care se deplasează haotic prin rețeaua cristalină a metalului respectiv, ca urmare a agitației lor termice Deplasare^ electronilor liberi este echivalentă cu un curent aleator, care produce o diferență de potențial aleatoare la borne Altfel spus, datorită deplasării haotice a electronilor liberi, distribuția sarcinilor în volumul conductorului sau rezistorului se schimbă în mod aleator Dacă se consideră rezistorul din figura 1 3 împărțit în două prin linia fictivă 1-1', la un moment dat numărul de electroni din partea superioară I, poate fi mai mare ca cel din partea inferioară II în această situație sarcina părții superioare devine negativă în comparație cu cea a părții inferioare și între bornele rezistorului apare o diferență de potențial 16 Fig 1 3 “ uzgU) Fig 1 4 în momentul următor, datorită caracterului aleator al agitației termice, distribuția electronilor între cele două jumătăți variază aleator și deci variază și diferența de potențial Dacă în circuitul rezistorului se introduce un voltmetru ultrasensibil, fără inerție, care să măsoare valoarea instantanee a tensiunii, atunci indicațiile sale în timp, vor avea aspectul unui proces aleator centrat (fig 1 4) Cum la un proces aleator centrat, valoarea medie este nulă (momentul inițial de ordinul I), nivelul zgomotelor termice trebuie evaluat printr-un moment de ordin superior Momentul inițial de ordinul II, care este același cu cel centrat, deoarece valoarea medie este nulă, reprezintă de fapt dispersia acestei tensiuni Zgomotul termic este un zgomot alb, adică reprezintă un proces aleator staționar și ergotic De aceea dispersia, ca și celelalte momente pot fi calculate nu neapărat pe mulțimea realizărilor игд (t), ci și pe o singură realizare, cu relația : T U2,g = 1Іт V ^dt’ 7" -► oo 1 ’ 0 unde T este timpul de observare Dispersia Uțg reprezintă de fapt pătratul valorii eficace a tensiunii de zgomot și poate fi măsurată cu un voltmetru cu termocuplu sau determinată pe cale experimentală în acest ultim caz se oscilografiază tensiunea de zgomot игд (t) 17 (fig 1 5 a) și apoi se determină curba u2g (Z) (fig 1 5 b), după care se planimetrează curba în intervalul 0 laT Rezultatul obținut reprezintă tocmai dispersia tensiunii de zgomot Uzg (/)■ Valoarea eficace a tensiunii de zgomot, determinată pe cale experimentală, caracterizează în mod aproximativ nivelul zgomotelor termice, deoarece valoarea sa are un caracter particular, referindu-se la un rezistor concret într-un regim dat Zgomotele rezistoarelor sînt zgomote termice, ceea ce înseamnă că nivelul lor trebuie să depindă de intensitatea agitației termice, adică de temperatură De asemenea, nivelul zgomotelor va fi influențat de banda de trecere a instalației de măsură sau a dispozitivului concret din care face parte rezistorul respectiv Ca urmare, pentru evaluarea cantitativă a dispersiei tensiunii de zgomot, se vor folosi o serie de concluzii din fizica statistică privind mișcarea termică a microparticulelor Astfel, puterea medie a unui sistem de microparticule Л T în stare de agitație termică staționară este egală cu unde k— 1 3810'23 J/К reprezintă constanta lui Boltzman, iar To — temperatura absolută în Kelvin La frecvențe foarte înalte, orice rezistor poate fi considerat ca o impedanță Z = R + jX Dacă se consideră că impedanța Z are aspectul din figura 1 6 și exprimă valoarea eficace a tensiunii de zgomot produsă de agitația termică a electronilor la bornele impedanței Z, puterea de zgomot medie va fi: Conform principiului conservării energiei, puterea medie a electronilor sub influența agitației termice, trebuie să fie egală cu puterea de zgomot medie disipată pe impedanța Z de curentul aleator de zgomot, adică: kT0 = cui, 2 2 18 de unde rezultă TJ2 kTa (1-3) Tensiunea de zgomot UZg de la bornele circuitului poate fi considerată ca fiind produsă de un generator de tensiune Ezg, în serie cu rezistența R (fig 1 7), care devine astfel „rece" (are temperatura zero absolut) Tensiunea EZg va reprezenta deci tocmai tensiunea de zgomot creată de rezis-torul de rezistență R Fig 1 5 Fig 1 7 Din figura 1 7 se deduce: Ezg 1 1 juC Л T • r~ jwC transfer a circuitului: de unde se obține funcția de K(» = ^-=^- Ezg a + (1 4) în care: a = 1 7?c 19 Modulul funcției de circuit este: |Z ) (19) Egalînd relațiile (1 3) cu (1 9) rezultă: G(nM = 2kT0R (1 10) Dacă între rezistorul producător de zgomot și aparatul de măsură al tensiunii de zgomot există un cuadripol cu funcția de circuit momentul de ordin II al acestei tensiuni, din relația (1 8), avînd în vedere relația (1 10), va fi: U2 = 2kT0R Г 7Г ’ d |К(У B}l-, ceea ce se observă și din figura 1 8, care permite o interpretare grafică a benzii energetice Astfel, dacă cuadripolul este format dintr-un circuit singular acordat, se poate demonstra că В = 1,57 B^~ 22 Banda energetică va tinde cu atît mai mult către banda de trecere cu cit caracteristica de frecvență y(f) va fi mai apropiată de cea ideală, adică de cea dreptunghiulară De aceea, în cazul calculului tensiunilor de zgomot de la ieșirea instalației de recepție se consideră B= (By—)^, adică banda energetică este egală cu banda de trecere a receptorului Generatorul de tensiune echivalent cu zgomotele termice ale rezistorului R va avea tensiunea electromotoare Егя (v relația 1 12) egală cu E? = = 4/e7'BR, (1 13) [A'(/o)l2 care reprezintă formula, lui Nyquist Din analiza de mai sus rezultă că relația (1-13) este valabilă pentru evaluarea zgomotelor celei mai simple surse de zgomot termic reprezentată de o impedanță Z — R + jX care poate fi un conductor, o bobină sau un rezistor Pentru temperatura camerei 7’0 = 273 17° = 2907\, produsul Ă7’o=4-IO-13 \V/MHz Această valoare caracterizează intensitatea agitației termice a electronilor Tensiunea de zgomot la bornele impedanței Z este direct proporțională cu intensitatea agitației termice, adică cu temperatura 7’0 Partea reactivă X a impedanței Z nu intră în relația (1 13) adică nu produce zgomote termice, deoarece ea este condiționată de cîmpul electric sau magnetic, în care nu există o circulație de sarcini electrice Formula lui Nyquist, verificată experimental, dă suficientă precizie pentru calculul tensiunii de zgomot produsă de un rezistor cu rezistența R Relația (1 13) arată că un rezistor producător de zgomot (fig l 9 a), care se află la o temperatură diferită de zero absolut, este echivalent din punct de vedere al zgomotelor interne cu un generator de tensiune constantă (f;g 1 9 i>), avînd t e m egală cu Егя și impedanța internă egală cu rezistența R „rece" (lipsită de zgomot, aflată la temperatura zero absolut) 23 De asemenea, schema echivalentă din punct de vedere al zgomotelor pentru un rezistor poate fi prezentată și sub forma unui generator de curent constant IZg = 4kT0BG, cu conductanța internă G = —- (fig 1 9 c) Puterea de zgomot debitată de un rezistor pe o sarcină adaptată nu depinde de valoarea rezistenței 7? într-adevăr din figura 1 10 a rezultă că puterea de zgomot debitată de generatorul EZg în sarcină, este: P = R P = R zg гя ’ Z° ’ (R+R,Y iar la adaptare R = Rs și F2 = kT0B 4R 0 E' (1 14) гЯаЛ Folosind figura 1 10 b se obține: tt2 P — 29 = ±zg Q Zg R, (G + G,y s’ iar la adaptare = kT0B, identică cu relația (1 14) a b Fig l îU 24 о-Ѳ C=J Ѳ—tzzi-o Ezg, ”, Ezg, Ъ b a Fig 1 11 Rezultă așadar că puterea de zgomot debitată de un rezistor pe o sarcină adaptată nu depinde decît de intensitatea agitației termice kT0 și de banda energetică B în schemele concrete de AFFI rezistoarele pot apare cuplate în serie sau în paralel Evident, pentru întocmirea schemei echivalente a montajului, în primul caz se va folosi schema echivalentă cu generator de tensiune iar în cel de-al doilea, cea cu generator-echivalent de curent Două rezistoare cuplate în serie au, din punct de vedere al zgomotelor, schema echivalentă ca în fig 1 11 a Avînd în vedere că dispersia sumei a doua variabile aleatoare independente este egală cu suma dispersiilor (se va justifica mai jos că sursele de zgomot Ezrj și EZg^ sînt independente) rezultă: £2 = 772 I 772 г? го, “ гЯ2’ iar schema echivalentă din figura 1 11 a, poate fi simplificată ca în figura 1 11 b, unde R = -j- R2 în mod asemănător, pentru două rezistoare cuplate în paralel (fig 1 12 a), se poate folosi o schemă echivalentă simplificată (fig 1 12 5) în care: j> Fig 1 12 Fig 1 13 25 iar Pentru justificarea afirmației că generatoarele de tensiune și, respectiv, curent de zgomot caracterizează variabile aleatoare independente trebuie demonstrat că, între două rezistoare legate în serie sau paralel, care se află la aceeași temperatură To, nu există nici un transfer de putere de zgomot Considerînd două rezistoare în paralel (fig 1 13) și cal-culînd puterea de zgomot debitată de un rezistor în celălalt rezultă Рг, = = л» (Лі + «2)2 (Яі+Яг)' Ргд = = 4kT0BR ^ , (Я1 + Л2Р №+er- adică Pzg = Pzg , ceea ce înseamnă că între cele două rezistoare, dacă se află la aceeași temperatura 1 0, nu exista transfer de putere de zgomot, deci zgomotul lor este independent 1 2 3 ZGOMOTUL CIRCUITELOR OSCILANTE Schema echivalentă a unui circuit oscilant-derivație are aspectul din figura 1 14 a în baza concluziilor deduse în paragraful anterior rezultă că singura sursă de zgomot este rezistența de pierderi r; de aceea schema echivalentă a circuitului oscilant din punct de vedere al zgomotelor se prezintă ca în figura 1 14 b Tensiunea de zgomot produsă de rezistența r acționează în serie în cir- 26 cuitul oscilant La bornele circuitului, pe frecvența de rezonanță, tensiunea de zgomot este: 4= în care — parametrii hibrizi ai tranzistorului în montaj cu baza comună Întrucît joncțiunea emitor-bază se polarizează direct, Ie^Ie, , relația (1 26) devine: U^e = 2cIEB^ (1 27) La trecerea purtătorilor din bază către colector, caracterul aleator al distribuției lor în fascicul nu se modifică: de aceea curentul de colector Ic nu introduce zgomote suplimentare In joncțiunea bază-colector apar zgomote fracționare numai datorită curentului invers de colector Ic , care este un curent propriu acestei joncțiuni Acest zgomot Se evaluează prin relația : U^e=2eIeB^, (1 28) unde rc = -yi— este rezistența joncțiunii bază-colector la joasă frecvență 33 Zgomotele fracționare ale tranzistoarelor, așa cum arată relațiile de mai sus, sînt zgomote albe în limitele în care rezistențele și rc nu depind de frecvență Zgomotele termice sînt produse de rezistențele distribuite ale emitorului, bazei și colectorului Baza fiind sărac dopată, rezistența sa distribuită este cea care determină în special zgomotele termice Cum această rezistență este aproximativ egală cu rB, dispersia tensiunii de zgomot, aplicînd formula lui Nyquist, este: = AkT0Brn (1 29) unde rIS — —• ; o Zgomotul de distribuție a curentului de emitor între bază și colector se apreciază printr-un generator de curent cuplat la ieșire, a cărui dispersie este: — 2t’a(l —л)ІЕВ (1 30) sau cu un generator de tensiune: = 2eV4KBrl (1 31) unde: Г2 2^ a(l —a) este un coeficient ce caracterizează distribuția curentului de emitor; a—coeficientul de transfer în curent al tranzistorului Zgomotul anormal fiind invers proporțional cu frecvența, deseori se mai numește și zgomot de tipul 1// El nu se ia în considerare la FFI, deoarece spectrul său este concentrat în domeniul frecvențelor mai mici de 1 MHz Pe baza celor prezentate rezultă că schema echivalentă a tranzistorului în montaj BC, din punct de vedere al zgomotelor interne va, avea aspectul din figura 1 16 Din acest desen se poate deduce schema echivalentă pentru oricare alt mod de cuplare al tranzistorului în cazul tranzistorului în montaj ЕС, schema echivalentă este prezentată în figurai 17-O asemenea schemă este complicată și ridică greutăți în evaluarea zgomotelor etajelor AFFI Mult mai comod este ca zgomotele tranzistorului să fie evaluate prin două generatoare : 34 unul cuplat în circuitul de intrare și altul în circuitul de ieșire (fig 1 18) Avînd în vedere faptul că sursele de zgomot ale tranzistoarelor sînt independente, rezultă: П,я(г = = 4kT0BrB + 2elM; (1 32) f и/й+ + ^vD— 2£івВге + 2е1сВг2с 4- + 2еГ21£Вг? Schema echivalentă poate fi simplificată și mai mult, dacă se transferă Ег la intrare pe baza relației [15): e* p -^о + Гд + Лд ~ а гс+гЕ (1 33) unde Ra este impedanța internă a generatorului de semnal ce se cuplează la intrare Cu aceste simplificări schema echivalentă a tranzistorului va arăta ca în figura 1 19 Evident, scheme asemănătoare se pot deduce și pentru alte moduri de cuplare a tranzistorului Fig 1 18 i Fig 1 19 35 Fig 1 20 rator de curent Г151 7* = 1 J z9inir Schema echivalentă a tranzistorului poate fi pusă și sub forma schemei echivalente a tubului (fig 1 15), dacă generatorul de zgomot Uzt se transferă la intrare într-un gene-Дс + ГД £ JJ Expresia lui I* se obține direct din relația (1 33) dacă A Vinlr ’ se transformă generatorul de tensiune constantă U~' ,nir într-un generator echivalent de curent constant 7* = —• zeinlr [iG Schema echivalentă a tranzistorului, în acest ultim caz,, este prezentată în figura 1 20 Zgomotele altor elemente active ca diode-tunel, parametrice etc sînt produse de aceleași surse de zgomot, iar evaluarea lor va fi făcută în capitolele următoare odată cu evaluarea zgomotelor etajelor amplificatoare 1 3 COEFICIENTUL DE ZGOMOT AL UNUI CUADRIPOL Existența surselor de zgomot analizate în paragrafele precedente impune a considera fiecare etaj din receptor drept o sursă de semnal și zgomot, pentru etajul următor, ce poate fi caracterizată prin raportul [—Cînd se cu-plează două etaje în tandem, primul etaj va constitui sursa de semnal pentru cel de-al doilea etaj (fig 1 21) Fig 1 21 36 Dacă sc notează cu (P,IP!tt)fnt raportul dintre puterea de semnal (/’,) și cea de zgomot (PZ(f) de la intrarea celui de-al doilea etaj (de la ieșirea primului etaj), la ieșirea sa se va obține un alt raport între cele două puteri, evident mai mic decît cel de la intrare Explicația este foarte simplă Cel dc-al doilea etaj (cuadripolul producător de zgomot) va amplifica în aceeași măsură atît puterea de semnal cît și ]>c cea de zgomot, în plus va adăuga zgomotul său propriu Se definește coeficientul de zgomot al unui cuadripol producător de zgomot raportul: Coeficientul de zgomot arată, așadar, de cîteorise modifică raportul puterilor de semnal și zgomot de la ieșire în comparație cu cel de la intrare Relația (1 34) poate fi pusă și sub forma: *9 1 ‘9ies A)’Pz ІаГ relMia zgomot devine coeficientului de J7 1>гЯіпІгА1> + ''wpr | 1 '’^pr г’ PA гЯіпіг v p -1 z9inlr V sau I 1 ‘Upr гя Г AvkT0B (1 37) Desigur că un cuadripol ideal are puterea zgomotelor proprii P nulă și coeficientul de zgomot FZg = 1 Coeficientul de zgomot va fi deci cu atît mai mic, cu cît puterea zgomotelor proprii va fi mai scăzută, iar amplificarea în putere a cuadripolului va fi mai mare Această concluzie a stat și va sta și în continuare la baza tuturor cercetărilor legate de îmbunătățirea sensibilității instalațiilor dc recepție de FFI în lumina acestei concluzii vor fi analizate principiile ce stau la baza amplificării FFI a schemelor AFFI și a regimurilor lor de funcționare 38 Uneori pentru aprecierea zgomotelor unui cuadripol se folosește noțiunea de temperatură de zgomot, care are expresia A, = W,-i) = ^ și depinde liniar de coeficientul de zgomot 1 4 LEGĂTURA ÎNTRE SENSIBILITATEA RECEPTORULUI ȘI COEFICIENTUL SĂU DE ZGOMOT Noțiunea de coeficient de zgomot poate fi definită nu numai pentru etajele liniare, ci și pentru întreg traseul de radiofrecvență al receptorului de la antenă și pînă la detector Traseul respectiv cuprinde și amestecătorul care este un etaj neliniar Trebuie avut în vedere însă că amestecătorul modifică puterile de semnal și zgomot la fel ca orice etaj liniar de amplificare, ceea ce permite aplicarea relației (1 37), valabilă pentru cuadripolii liniari, întregului traseu de radiofrecvență al receptorului Odată cunoscut coeficientul de zgomot al receptorului se poate defini sensibilitatea sa limită, care reprezintă puterea minimă din antenă (Рл) sau tensiunea electromotoare (Ei) corespunzătoare acestei puteri, pentru care puterea de semnal de la ieșirea receptorului este egală cu puterea de zgomot în conformitate cu relațiile din paragraful precedent, puterea de zgomot de la ieșirea receptorului este suma dintre puterea nominală a zgomotelor antenei Рг amplificată de receptor și puterea zgomotelor proprii receptorului, adică: + M8) Din relația (1 37) rezultă expresia puterii zgomotelor proprii Л,Рг = Л^ se definește ca raportul dintre 41 Fig 1 23 Fig 1 22 Uy și U, deci p și arată că, coeficientul de amplificare în putere al receptorului este direct proporțional cu coeficienții de amplificare în putere ai celor două blocuri componente Dacă caracteristica de frecvență a primului cuadripol A (f) este Уі(/) — banda sa energetică va avea expresia: A(/s) 4-00 в,- \ уІШ- Cum acest cuadripol este format de blocul de FFI al receptorului, caracteristica sa de frecvență y^f) deci și curba j'i(f), vor fi foarte largi (fig 1 26 a) Banda energetică B1 va reprezenta suprafața cuprinsă între curba y%(f) și abscisă, deci va fi mare Judecind la fel, cel de-al doilea cuadripol, fiind format din blocul de frecvență intermediară, va avea banda energetică, 4-oo S2= J OO mult mai mică (fig 1 26 b) Pentru determinarea benzii energetice a receptorului, se află mai întîi caracteristica sa de frecvență j(/)=Li(/b'2(/) 46 și apoi se trasează grafic curba y2(f) după care se calculează: 4-ос b = $ yW- Grafic, В reprezintă suprafața hașurată din figura 1 26 c Cum Bx B2 rezultă В B2, adică banda energetică a receptorului este egală cu banda energetică a blocului de 47 frecvență intermediară Amplificatorul de frecvență intermediară avînd multe circuite oscilante se poate considera cu suficientă precizie că banda sa energetică este egală •cu banda de trecere (B^,—)lt în concluzie rezultă deci: В^В2^(В-)Ц (1 59) Puterea zgomotelor de la ieșirea traseului de radiofrecvență al receptorului, conform celor prezentate în paragraful 1 3, •este: ^(es= ’ (1 60) unde: Ptties = kT„ BAp F^ reprezintă puterea zgomotelor la ieșirea cuadripolului I; Ргд = kT0 BAP {FZg-—1)— puterea zgomotelor proprii cuadripolului II în expresia puterii zgomotelor de la ieșirea primului cuadripol s-a introdus banda energetică a receptorului В și nu banda energetică Bv deoarece în final interesează numai puterea zgomotelor ce trec prin întreg traseul de radiofrecvență Pe baza acestor observații relația (1 60) devine : Ргяіе II» (relația 1 35) este: Fig 1 27 z / (1 65) J о 'Л iar pentru frecvențe mai mari de 120 MHz devine: p Tf + (Fzqr~BI 0 Z,J T К 1 OJiPf Evident temperatura rezistorului echivalent cu ieșirea fiderului Tf—TQtA, de aceea pentru orice frecvență se obține: (1-66) Relațiile (1 65) și respectiv (1 66) arată că sensibilitatea instalației de recepție va fi cu atît mai mică cu cît fiderul de antenă este mai lung, adică cu cît pierderile sale sînt mai mari De aceea, cînd în practică apare necesitatea amplasării receptorului la o distanță mare de antenă, se recomandă cuplarea etajelor ce influențează sensibilitatea receptorului 51 în imediata apropiere a antenei, și apoi semnalul amplificat doar în cîteva etaje AFI, sase transmită restului etajelor receptorului, care se cuplează în apropierea dispozitivului final (indicatorii stației de rad io locație) 1 7 FACTORUL DE ZGOMOT Adesea în locul coeficientului de zgomot și coeficientul de amplificare în putere, un cuadripol producător de zgomot poate fi caracterizat prin temperatura relativă de zgomot sau factorul de zgomot Noțiunea de factor de zgomot se introduce în baza următorului raționament Puterea nominală a zgomotelor de la ieșirea unui cuadripol este: 7^= (1-67) Această putere se poate echivala cu puterea nominală de zgomot produsă de un rezistor oarecare, cu o temperatură echivalentă Te adică: l\Qie^kTeB (1 68) Din compararea celor două relații rezultă: 7' у' /г 4 de unde se obține expresia temperaturii relative de zgomot sau a factorului de zgomot al cuadripolului: = (1 69) Rezultă, așadar, că factorul de zgomot al cuadripolului, reprezintă temperatura relativă de zgomot a un rezistor echivalent, a cărui putere nominală de zgomot este egală cu puterea zgomotelor de la ieșirea cuadripolului dat Valoarea rezistenței echivalente nu trebuie precizată, deoarece puterea nominală se obține cînd rezistența este adaptată, și nu depinde de valoarea rezistenței 52 Dacă zgomotele primului etaj din receptor sînt evaluate prin factorul de zgomot, relația coeficientului de zgomot al receptorului (relația 1 61) poate fi pusă sub forma: (1 70) Prin factorul de zgomot se evaluează în general, zgomotele diodelor semiconductoare; de aceea relația (1-70) se folosește la calculul coeficientului de zgomot al receptoarelor de FFI, avînd ca prim etaj fie amestecătorul cu dioda, fie AFFI parametric sau cu diodă-tunel 1 8 METODE DE MĂSURARE A COEFICIENTULUI DE ZGOMOT Măsurarea coeficientului de zgomot este posibilă prin două metode: metoda cu generator de zgomot cu diodă și metoda cu generator de semnal Pentru măsurarea coeficientului de zgomot prin prima metodă se utilizează schema de măsură prezentată in figura 1 28 Rezistența RA reprezintă antena echivalentă și de aceea trebuie asigurată egalitatea RA = Rintr- Rezultă deci că sarcina echivalentă a diodei generatoare de zgomot este: Fig 1 28 53 Cînd dioda lucrează în regim de saturație curentul de zgomot va fi dat de formula lui Schottky: = (1 71) și poate fi variat prin modificarea curentului de saturație Is, cu ajutorul rezistorului variabil R Conform definiției (relația 1 35) coeficientul de zgomot va fi: Din relația (1 72) rezultă că măsurarea coeficientului de zgomot se reduce la măsurarea puterii zgomotelor de la ieșirea receptorului Ргді și a amplificării în putere Ap Metoda de măsurare a raportului - cuprinde două etape Etapa 1 Comutatorul Kr se pune în poziția 1 Dioda fiind decuplată, miliwattmetrul de la ieșirea receptorului, va măsura puterea de zgomot produsă de rezistorul RA, amplificată de Ap ori, plus puterea zgomotelor proprii receptorului, adică: Etapa 2 Comutatorul se așează în poziția 2 în acest caz, la intrarea receptorului se aplică suplimentar, față de etapa precedentă, zgomotele produse de diodă Puterea zgomotelor la ieșirea receptorului va crește în comparație cu P „ din prima etapă Variind curentul de saturație Is al diodei se puterea zgomotelor la ieșire de D de ori, corespunzător coeficientului de distingere, pentru care se dă sensibilitatea reală a receptorului, față de puterea zgomotelor la ieșirea din prima etapă Indicația miliwattmetrului va corespunde acum puterii totale de zgomot, care va fi egală cu: p Г) р — p 4- P 4 ^ies2 ~ ^ieS1 1 гяіе ч 1 1 4D p ’ 54 unde Ptt este puterea de zgomot produsă de diodă, la intrarea receptorului Din ultima relație rezultă: p p z9jes Z9I) Av D—1 ’ iar relația (1 72) devine: Pz«p (1 74) (1-75) Se observă că măsurarea coeficientului de zgomot se reduce la măsurarea puterii zgomotelor diodei aplicate la intrare, care este egală cu: рго = isb zod zsd e s 2 înlocuind PZgD în relația (1 75) se obține: Din relația (1 76) rezultă că pentru măsurarea coeficientului de zgomot, prin această metodă, trebuie ca rezistența Ra să fie egală cu rezistența de intrare a receptorului, iar în cea de-a doua etapă să se măsoare curentul de saturație al diodei, care produce o creștere a puterii de ieșire de un număr de ori (egal cu D) față de cea din prima etapă (PS5(eț) Rezultă, așadar, că miliampermetrul din circuitul anodic al diodei poate fi gradat în unități de coeficient de zgomot Constanta aparatului de măsură va fi: Măsurarea coeficientului de zgomot prin cea de-a doua metodă se face după o schemă asemănătoare cu cea din figura 1 28, numai că în locul generatorului de zgomot, se cuplează un generator de semnale standard, a cărui rezistență de ieșire trebuie să fie adaptată cu intrarea receptorului 55 în prima etapă a măsurării, generatorul de semnale se cuplează la intrarea receptorului, dar semnalul nu se aplică La intrarea receptorului se aplică deci zgomotele rezistenței de ieșire a generatorului P2?(? iar puterea de zgomot măsurată de miliwattmetrul de la ieșire, va fi: în cea de-a doua etapă, peste zgomotele rezistenței de ieșire a generatorului, se aplică la intrarea receptorului tensiunea de semnal de la generator Instrumentul de la ieșire va măsura puterea totală formată din puterea de zgomot, care este identică cu cea din prima etapă și puterea de semnal amplificată de receptor Variind puterea de semnal aplicată la intrare se stabilește un coeficient de distingere D, pentru care este dată sensibilitatea reală a receptorului adică: unde reprezintă puterea semnalului aplicat la intrarea receptorului Din ultima relație rezultă: iar expresia coeficientului de zgomot devine: F = (1-79) kT0B(D-l) Avînd în vedere că la adaptare unde KG este rezistența de ieșire a generatorului, relația (1 79) poate fi scrisă și sub forma £2 F= 1 - (1 80) ' 4RokToB(D-V) 56 Rezultă deci că, pentru determinarea coeficientului de zgomot, prin această metodă, se măsoară fie puterea de semnal, fie t e m a generatorului de semnale standard și banda energetică a receptorului Puterea sau t e m de semnal se citesc pe atenuatorul generatorului, iar banda energetică se consideră egală cu banda de trecere a receptorului Avantajele metodei sînt legate, pe de o parte, de faptul că se exclude folosirea diodelor de zgomot care sînt tuburi speciale și, pe de altă parte, se pot măsura cu o precizie mare și coeficienții de zgomot în cazul unor coeficienți mari de distingere Dezavantajele metodei sînt: slaba precizie de măsurare a coeficienților de zgomot mici, determinată de precizia insuficientă de măsurare a tensiunilor electromotoare scăzute și-necesitatea măsurării benzii de trecere a receptorului CAPITOLUL II AMPLIFICATOARE DE FRECVENȚA FOARTE ÎNALTĂ CU TUBURI ELECTRONICE ȘI TRANZISTOARE 2 1 AFFI CU TUBURI ELECTRONICE ȘI TRANZISTOARE ÎN MONTAJ CU CATODUL ȘI, RESPECTIV, CU EMITORUL COMUN 2 1 1 SCHEME DE PRINCIPIU RELAȚII DE CALCUL Amplificatorul cu catodul comun își găsește utilizarea în receptoarele din gama undelor lungi, medii, scurte, ca AIF și în gama undelor metrice, ca AFFI Etajul amplificator poate fi realizat atît după schema cu alimentare-serie, cît și după schema cu alimentare-paralel în schema din figura 2 1 se prezintă un AIF cu alimentare-serie realizat pe pentodă, în montaj cu catodul la masă Schema este asemănătoare la prima vedere cu cea a unui etaj AFI cu alimentare-serie Deosebirea constă în faptul că, de data aceasta, circuitele oscilante au acordul variabil, pentru a asigura funcționarea receptorului în gamă Sarcina este formată din bobina L, comutabilă pentru fiecare subgamă, și condensatorul Co, care asigură acordul în gamă, fiind pe același ax cu condensatorul С\ al circuitului de intrare 58 Condensatorul Cg și rezistorul Rg formează circuitul de trecere din anodul tubului amplificator pe grila tubului următor Filtrul RfCf este introdus pentru micșorarea reacției prin sursa Ea în scopul ridicării stabilității amplificatorului Rezistorul Rk asigură negativarea automată a grilei fixînd punctul de funcționare pe porțiunea liniară a caracteristicii de transfer a tubului Condensatorul Ck are rolul de decuplare a catodului din punct de vedere al maltei frecvențe, pentru a evita apariția reacției negative de curent, care ar micșora amplificarea etajului Rezistorul Rg asigură alimentarea grilei-ecran cu tensiune continuă, iar condensatorul C decuplează ecranul pentru eliminarea reacției pe frecvența de semnal, prin capacitatea parazită Cg g dintre grila-ecran și cea de comandă Schema din figura 2 1 prezintă o serie de dezavantaje, •care au limitat utilizarea sa în schemele practice în general, dezavantajele sînt legate de faptul că circuitul oscilant, afiîndu-se în circuitul înaltei tensiuni, complică comutatorul de subgame De asemenea, rotorul condensatorului variabil Co, fiind la un potențial ridicat, prezintă pericolul de electrocutare în procesul de exploatare și trebuie luate măsuri de izolare a șasiului condensatorului variabil care, prin construcție, este legat cu rotorul Pentru eliminarea ultimului dezavantaj se folosește schema din figura 2 2 a, în care rotorul condensatorului a b Fig 2 2 59 variabil Co este legat la masă Condensatorul Cf intră acum în serie în circuitul oscilant; de aceea pentru a nu influența, acordul, el trebuie să aibă o capacitate mult mai mare decît capacitatea totală a circuitului oscilant Se impune, de asemenea, ca acest condensator să aibă pierderi mici pentru a nu mări amortizarea circuitului oscilant La scurtcircuitarea plăcilor condensatorului Co apare însă pericolul distrugerii unuia din elementele circuitului de alimentare Pentru eliminarea acestui neajuns se folosește schema din figura 2 2 b Condensatorul de cuplaj Cg se introduce în serie în circuitul oscilant și de aceea trebuie să satisfacă aceleași cerințe, ca și condensatorul Cf Toate schemele prezentate fiind cu alimentare-serie au următoarele dezavantaje: — constanta de timp a circuitului de grilă este mare, ceea ce poate duce la blocarea receptorului pe o durată relativ însemnată după acțiunea semnalelor puternice; — bobina circuitului oscilant se află în circuitul înaltei tensiuni Pentru eliminarea acestor dezavantaje se indică folosirea schemei cu alimentare-derivație prezentată în figura 2 3 Pînă la frecvențele de 100 MHz se utilizează ca elemente active pentodele și tetrodele, deoarece, avînd capacitățile dintre electrozi mici, au un factor de merit mai mare ca trio-dele și asigură o bună stabilitate în funcționare Tuburile folosite trebuie să fie cu pantă variabilă în scopul de a permite reglarea amplificării sub influența tensiunii de reglare automată proporțională cu nivelul semnalului recepționat ij '3 în gama FFI capacitatea Co poate lipsi, iar acordul circuitu-cl =/ lui oscilant se face prin variația c° inductanței bobinei L —I^v-’ Peste frecvența de 100 MHz, Rf П X ■=* triodele, avînd conductanțele ț de intrare și ieșire mai mici și A zgomote proprii mai reduse, iau Fig 2 3 locul pentodelor și tetrodelor, 60 deși au capacitățile dintre electrozi și capacitatea de reacție Cga mai mari Triodele miniatură se folosesc ca elemente active în AFFI, în montaj cu catodul comun, iar circuitele oscilante cu constante concentrate, ca circuite de sarcină, pînă la frecvențe în jur de 350 MHz Intrucît în gama frecvențelor foarte înalte, sensibilitatea receptorului este determinată de zgomotele interne ale AFFI, un asemenea amplificator se va deosebi de unul de frecvență înaltă nu numai prin lipsa condensatorului Co, ci și prin regimul de funcționare Evident, AFFI va trebui să funcționeze într-un regim în care zgomotele sale interne, evaluate prin coeficientul de zgomot, să fie minime Asemenea cerință nu se are în vedere la calculul AIF Amplificarea la rezonanță este dată de relația [10 j unde S constituie panta tubului : ,și — conduc-tanțele de ieșire și respectiv, de intrare ale tubului, la care se adaugă conductanța de șunt G cînd este cazul, Gc = = — conductanța proprie a circuitului oscilant Pentru schemele cu alimentare-seric conductanța de șunt va intra în expresia lui G*nlr iar pentru schemele cu alimen-tare-paralel în expresia lui G*es Cum la AIF este satisfăcută inegalitatea: ^ie^t “h Gțpir^ Gc 6)s C'3c, amplificarea la rezonanță va fi o funcție liniară de frecvență, adică: (2-2) în timp ce amortizarea totală a circuitului devine aproximativ constantă: (2-3) 61 Considerînd că receptorul lucrează în trei subgame de frecvență, amplificarea AIF va varia ca în figura 2 4, Amplificarea este o funcție liniară de frecvență în fiecare subgamă, dar coeficientul unghiular se modifică de la o subgamă la alta, ca urmare a schimbării inductanței L Pentru uniformizarea amplificării la rezonanță în întreaga gamă de frecvență de la la/4, fără a crește pericolul nesta-bilității, se recomandă reducerea amplificării din subgamele I și II la nivelul celei din subgama III în acest scop se recomandă folosirea cuplajului prin autotransformator (fig 2 5) Dacă priza p, ce caracterizează acest cuplaj se definește ca raportul p = tensiunea la bornele circuitului, care reprezintă tensiunea de a ieșirea etajului, va fi: iar amplificarea la rezonanță a AFFI va fi egală cu : 62 Pentru frecvențe înalte G'*eS1+ Gtntr2 2 Qnir i ca urmarea a reducerii influenței capaci- tăților de intrare și ieșire asupra circuitului oscilant Deoarece atît la tuburi, cît și la tranzistoare, conductanța de intrare este mai însemnată ca cea de ieșire, AFFI cu tuburi pot fi tratate la fel ca cele cu tranzistoare, care folosesc cuplajele prin autotransformator și la înaltă frecvență unde aceste conductanțe sînt pentru unele tranzistoare mai mari ca la tuburi Cuplajul tranzistoarelor la circuitul oscilant poate fi realizat prin unul din procedeele prezentate în figura 2 7 In figura 2 7a se prezintă schema cu autotransformator dublu Prizele ce caracterizează cuplajele ieșirii tranzistorului amplificator și intrării tranzistorului următor se definesc astfel: ^3 = ^1 + ] U L L2 + M2 1 | -f- Co + Cp 4- р\ cintr t, ІьДдІ IcIÎqI Fig 2 9 РзУ21иЬе p3Cje5 Юс I Co Cp P4 2 —o Fig 2 10 65 Fig 2 11 neralizat; fs — frecvența de mental echivalent al etajuh schema echivalentă se simplifică, ca în figura 2 11, iar amplificarea etajului va fi egală cu: J 4 РзРьУгі Ube “G(l + f«) ’ — reprezintă dezacordul ge-acord a etajului; S — amortis- Pentru etajele cu tranzistoare G*e, = G22, iar G*n 4 într-adevăr, avînd în vedere relația con-ductanței la rezonanță (din relația 2 6), expresiile ampifi-cării și amortismentului devin: și respectiv •i , Ps Pa IУ211 o °e ~ /,2 G* + G 4- *2 G* , a2 G* + ДО* \ r 3 tes 1 J 4 гпіг ă = S 4 -i -2- ^sc (2-12) (2 13) Se observă că, o dată cu creșterea prizelor p3 și p^ amortismentul echivalent al circuitului de sarcină va crește, ca urmare a măririi acțiunii de șunt a cohductanțelor de intrare și ieșire ale elementului amplificator Pentru p3 = ct, amplificarea la rezonanță este o funcție de рц și va deveni maximă, pentru acea valoare pit care reprezintă soluția ecuației: oe dpi adică soluția ecuației + У’зС,*е?1 + p2 (rintrt — Zp2 ^Мгг — 0 egală cu (2-14) Condiția amplificării maxime coincide deci cu condiția adaptării intrării tranzistorului următor cu etajul amplificator Amplificarea maximă va fi o funcție de priză p3 și va avea expresia: Л om — ~ 2 Рз I У21 Io 1/ G* , (G + £2 G? ) [ înlr* ' c 3 (2 15) 67 iar amortismentul sau 2 + Pj 8 = Sa 1, se alege p3 = 1 iar banda de trecere se asigură printr-un rezistor de șunt cuplat în paralel pe circuitul oscilant în aceste condiții amortismentul circuitului de sarcină va fi dat de relația: / &ies H- 1 s 2(s' + —taHl’ de unde rezultă expresia conductanței de șunt: G, = — = = a,C jA£ Sf) G ide aceea amplificarea va fi determinată de relația (2 15) în care p3 = 1, adică: a0 = = ■■ |Уи1‘ ■, (2 20) 2 ^4^+^,) 68 iar amortismentul va fi dat de relația (2 19), care poate fi scrisă și sub forma: Comparîndu-se relația (2 20) cu (2 12), în care se face p3 = 1, se constată că amplificarea în tensiune a etajului amplificator într-un regim diferit de adaptare este de 5 ori mai mică decît în regim de adaptare, adică: A? = Z A0M (2 22) unde: ț, = ——— este coeficientul de dezadaptare; 1 + o2 7) a = — raportul de dezadaptare Variația amplificării la rezonanță funcție de valoarea prizei рц se prezintă în figura 2 12 Se observă că deviații relativ mari de la regimul de adaptare nu influențează în mod esențial amplificarea în tensiune Cu alte cuvinte, regimul de adaptare nu este critic pentru amplificarea în tensiune Pe același grafic cu linie întreruptă este trasată dependența amortismentului S funcție de priza p^, conform relației: 8 = ă'(l + a2), (2 23) Fig 2 12 69 unde ă' = Gc + G>eS1 reprezintă amortismentul circuitului de l amplificarea nu este influențată în mod esențial, proprietățile selective ale circuitului de sarcină se înrăutățesc rapid în analiza amplificatoarelor de înaltă și foarte înaltă frecvență este important de studiat influența pe care o are funcționarea lor într-o gamă de frecvență asupra amplificării și selectivității Din relațiile (2 20) și (2 21) se observă că micșorarea capacității C duce la creșterea amplificării și înrăutățirea selectivității (creșterea amortismentului) Influența capacității C asupra acestor indici de calitate ai amplificatorului depinde de corelația dintre Gc și G*es , adică de frecvența de rezonanță a etajului Se pot întîlni două cazuri extreme Cazul 1 Conductanța circuitului Gc >> G*es , ce corespunde AIF Relațiile (2 20) și (2 21) devin: А ІУ21'° • °M " 2)[G*in,r^tc 8C ’ (2 24) <>ай = 2^c- Se observă că variația capacității C pentru acordul în gamă va duce la variația amplificării și nu va influența practic selectivitatea Cazul 2 Conductanța circuitului Gc 2Gc 72 în ceea ce privește zgomotele circuitului oscilant acestea sînt evaluate prin generatorul de curent = ~~ — = У 4kT0BG' cu conductanța internă G- = —y- Celelalte surse de zgomot sînt ale tubului și sînt evaluate prin relațiile (1-21) și, respectiv (1 25) Schema echivalentă din figura 2 13 b este totuși incomodă pentru deducerea puterilor de zgomot ce definesc coeficientul de zgomot, deoarece conține generatoare echivalente de tipuri diferite De aceea, se va înlocui generatorul de tensiune Ezs cu un generator de curent echivalent /zg = EzgSG, adică: lzg = У 4/e7 05/?zg (G« + Gc + GT), cu conductanță internă zero, deoarece generatorul de tensiune are impedanța internă nulă în urma acestei transformări, schema echivalentă din figura 2 13 b se va prezenta ca în figura 2 14 Tubul fiind „rece" raportul P^/Pzg de la ieșirea cuadri-polului, reprezentat în figura 2 13 a, va fi identic cu raportul Ps/Pze calculat la ieșirea schemei echivalente din figura 2 14 Puterea zgomotelor de la ieșire este deci puterea zgomotelor între grilă și catod și are expresia: (2 28) Puterea zgomotelor de intrare este egală cu puterea zgomotelor generatorului, adică: 73 Fig 2 15 Pentru determinarea puterilor de semnal de la intrare și ieșire, necesare calculului coeficientului de zgomot, trebuie întocmită schema echivalentă, din punct de vedere al semnalului, pentru cuadripolul studiat La rezonanță această schemă echivalentă are aspectul din figura 2 15, de unde rezultă puterea semnalului de intrare PSintr = Po (2 30) și puterea semnalului de ieșire P5ies = Pgk Avînd în vedere puterile de semnal și zgomot deduse mai sus și relația (1 34), coeficientul de zgomot al etajului AFFI cu catodul comun, va fi dat de relația: Kg= = 1 4- Dacă se înlocuiesc expresiile generatoarelor de curent de zgomot, relația coeficientului de zgomot devine : t? ad cu atît mai mult cu cît produsul Rzfi este mai mare Dacă produsul Rzfi este mic, coeficientul de zgomot minim se obține pentru un cuplaj mult diferit de cel de adaptare și anume pentru o priză pm>pză Aspectul aproximativ al dependenței coeficientului de zgomot de valoarea prizei p, pentru p2 = ct, este prezentat în figura 2 16 în general, pentru tuburile folosite la FFI produsul R fi este mic, pm va fi mult diferit de paa, deci regimul sensibilității maxime nu este indicat Analizînd însă expresia (2 32) se observă că zgomotele etajului AFFI depind și de priza p% Apare astfel posibilitatea definirii unui regim optim de funcționare, în care priza să realizeze adaptarea, iar priza p2 să asigure minimizarea coeficientului de zgomot Un asemenea regim este evident optim Condiția de adaptare fiind Gg = G; + Gt, (2 41) coeficientul de zgomot la adaptare poate fi exprimat și prin relația: = 1 + Ge + 5Gr+ 4йг|, (Ga + Gt)2 Gc + GT (2-42) în care s-a pus în evidență dependența sa de D n o - i conductanța la rezonanță PQdPm Pm p= circuitului, transfe- Fig 2 16 rată la bornele tubului 76 Coeficientul de zgomot Fzgai va fi minim pentru valoarea conductanței G'c care satisface ecuația dr^gd q adică G'c =GT( 1 —îl (2 43) înlocuind relația (2 43) în (2 42) se obține valoarea coeficientului de zgomot în regimul sensibilității optime: 0,05 gH) Dacă regimul sensibilității optime nu poate fi astfel asigurat, se consideră C = Cm și se calculează prizele fa și/>2 ca soluții ale sistemului de ecuații (2 45) Cînd se obțin valori acceptabile pentru și fa, și verif ic îndu-se banda de trecere cu relația (2 46), se obține o bandă egală sau mai mare ca cea impusă, se consideră calculul terminat și regimul optim asigurat în caz contrar trebuie introdus un rezistor de șunt, care, evident, va mări coeficientul de zgomot, sau folosită o reacție suplimentară Introducerea rezistorului de șunt în paralel cu circuitul oscilant nu modifică cu nimic analiza de mai sus De data aceasta, prin G'c trebuie înțeleasă în toate relațiile suma G' -f- Gf Influența reacției asupra coeficientului de zgomot va fi prezentată însă în cele ce urmează Considerînd zgomotele de intrare și ieșire statistic independente se poate considera că reacția exercită aceeași influență atît asupra puterii de semnal, cît și asupra puterii de zgomot de la ieșirea schemei cu reacție Ca urmare, raportul acestor puteri rămîne constant și deci coeficientul de zgomot nu depinde de reacție Relațiile deduse mai sus, în ipoteza neglijării reacțiilor din etajul cu catodul comun, sînt valabile și în cazul luării lor în considerare 78 Este cunoscut însă că reacția modifică admitanțele de intrare și ieșire ale etajului, care depind de impedanța de sarcină și, respectiv, de impedanța generatorului de semnal Întrucît reacția nu influențează coeficientul de zgomot, conductanțele suplimentare produse de ea trebuie considerate „reci" Dacă în circuitul de reacție se introduce un rezistor pentru a obține o anumită rezistență de intrare, evident el va produce zgomote suplimentare și conductanțele de intrare și ieșire nu mai pot fi considerate „reci" Temperatura echivalentă de zgomot a lor este însă mică și coeficientul de zgomot va fi puțin influențat Reacția, modificînd conductanțele de intrare și ieșire, poate fi folosită în scopul realizării adaptării intrării amplificatorului cu sursa de semnal sau a ieșirii cu sarcina, cu rezistențe a căror temperatură de zgomot este relativ mică, ceea ce prezintă un mare avantaj deoarece modifică puțin coeficientul de zgomot Reacția, poate fi folosită, de asemenea, pentru obținerea benzii circuitului de intrare sau a regimului sensibilității optime, cînd acestea nu pot fi realizate prin metodele prezentate mai sus în regimul sensibilității maxime, banda circuitului de intrare rezultă uneori mai mică decît cea necesară Pentru lărgirea sa apare necesitatea șuntării suplimentare a circuitului de intrare O șuntare suplimentare este necesară și pentru adaptarea cu sursa de semnal în regimul de adaptare sau al sensibilității optime Șuntarea circuitului, prin cuplarea unui rezistor în paralel pe circuitul de intrare, înseamnă introducerea unei surse suplimentare de zgomot și implicit mărirea coeficientului de zgomot Mult mai avantajos este să fie creată o reacție negativă suplimentară, care, modificînd conductanța de intrare, poate asigura obținerea benzii de trecere dorite a circuitului de intrare, fără modificarea însemnată a coeficientului de zgomot, deoarece temperatura sa echivalentă de zgomot este foarte scăzută în comparație cu cea a unui rezistor cu rezistență identică O asemenea reacție se realizează prin introducerea între ieșirea și intrarea etajului a unui rezistor Rr în ser e cu un 79 Fig 2 17 de neutrodinare a condensator de separare, C, de , valoare mare, care să împiedice cuplarea din punct de ve-°u2 dere continuu a ieșirii cu intrarea (fig 2 17) Rezistența Rr poate reprezenta, de asemenea, impedanța la rezonanță a circuitului capacității Сяа a tubului amplificator Curentul prin circuitul de reacție este: ir = + Uz) = Gr(l + Â)uv (2 50) unde: Gr = -A- ; Ă — funcția de transfer a amplificatorului căruia i se aplică reacția Admitanța de intrare produsă de reacție este: ДѴ(Я(Г = 4- = Gr (1 + Л) Ui Pe frecvența de rezonanță și în banda de trecere se poate ■considera că reacția produce o conductanță suplimentară de intrare, egală cu : AG1B,r^Gr(l + d0), (2 51) unde Ao constituie amplificarea la rezonanță a etajului fără reacție Conductanța suplimentară de intrare AG - \ «'с + re J Calculînd rapoartele (Ps/P2p) n(r și (P2/P2p) pe baza acestor scheme echivalente, se obține coeficientul de zgomot sub forma: I 77^ [ 17*2 ^^G (2 66) înlocuind în relația (2 66), expresiile (2 65) și avînd în vedere expresiile tensiunilor de zgomot prezentate în paragraful 1 2 6 se deduce: p = 1 + Гв | 1 ( Fp + rE+ ГдѴ x Z" Fo 2kT„Ro к arc + rE J el А + + еІЕ Г2г2е 2k T0Rq 2k TqRq 2k TqRq t 85 Avînd în vedere că : at0 AT0 ^ = —r2LȘi^= -jjA- li в eG0 relația coeficientului de zgomot, devine: ^0 + *> + rB Wc + 2 /'o 2Ri »•« 27?o 27Îq ——— Г2 j • Cum rE rc rezultă : ^ + ГС - ? Go,„ = -г Ga + — I (2-69) ^2 ^2 Gi — = Gc + plGa 4- plGn 86 unde Cr reprezintă capacitatea totală a circuitului de intrare Din prima relație a sistemului (2 69) se observă că regimul sensibilității maxime diferă de cel de adaptare, care impune satisfacerea condiției: />2 G ^GO=-r + Gu- (2-70) f’ă ^2 Dacă prizele pt și рг reprezintă soluțiile sistemului de ecuații, format din prima ecuație a sistemului (2 69) și ecuația (2 70), adică: (2 71) Circuitul de intrare va asigura regimul sensibilității optime Acest regim se poate asigura cînd G'Om > Gn, pentru ca p2 să fie real De asemenea, avînd în vedere că p2P> pv regimul sensibilității optime se va putea realiza cînd: 1, adică: 2GC + Gn Evident, după determinarea prizelor, conform relațiilor (2 71) trebuie verificată condiția de bandă: ă > Gc + + G11 (2 72) în condițiile în care inegalitatea (2 72) nu este satisfăcută, prizele pr șise vor determina din condiția de adaptare și bandă 87 Relația coeficientului de zgomot dedusă mai sus este valabilă pentru frecvența / »0,l/21, unde /21 reprezintă frecvența la care |j'21| scade cu 3 dB față de valoarea sa la joasă frecvență Schema de principiu sub forma sa cea mai generală este prezentată în figura 2 23 Reacția de curent în acest caz nu este totală, deoarece IB=ț= G, dar foarte aproape de cea totală, deoarece IB Ic Din acest motiv toate particularitățile etajului cu grila la masă, caracterizează și etajul cu baza comună Pentru deducerea relațiilor de calcul se poate proceda ca și la etajele cu catodul la masă sau emitorul comun, pe baza schemelor echivalente obținute prin înlocuirea tubului sau tranzistorului cu schemele echivalente complete (fig 2 8), la care se cuplează sursa de semnal și sarcina Mult mai co- 91 mod este însă să se aplice metoda matricei admitanței nedefinite pentru determinarea admitanțelor de scurtcircuit ale tubului sau tranzistorului și să se de ducă apoi relațiile de calcul pe baza sistemului de ecuații liniare definite de acești parametri, completat cu ecuațiile ce definesc curenții din circuitele de sarcină și cel al sursei de semnal Vor fi deduse relațiile de calcul pentru etajul cu BC Ele pot fi ușor particularizate și pentru etajul cu grila la masă, avînd în vedere legăturile între admitanțele de scurtcircuit ale tubului și tranzistorului ce se pot obține din schemele lor echivalente din figura 2 8 Matricea admitantă nedefinită a tranzistorului este : В С E В Уп У12 (З’и + З'іг) [ 3 а]— С У21 У 22 -(З'гі + З’гг) £[—(З'п+З'гі) —(З’гі+З’гг) 3'11+3'12+3’21+3'22 (2 73) Prin tăierea liniei și coloanei corespunzătoare bazei (electrodului comun) se obține matricea de scurtcircuit a tranzistorului în montaj BC [v apendice matematic]: E C ry -1 Г У11 + У12 + У21 + 3'22 (3'12 + 3'22) L1 b J — z, , , c L —(3'21 + У22) 3’22 Schema echivalentă cuadripolară a etajului va avea aspectul din figura 2 24 și va fi complet definită de următorul sistem de ecuații liniare: îf — УіІЬ^еЬ + 3'126 Ucb , t' = У2ийеЬ + У22ЬѴсЬ-ie = -Y’e Ueb; ic = -y; ucb Fig 2 24 92 Din sistemul de ecuații (2 74) pot fi deduse toate funcțiile de circuit ale etajului cu baza comună a Admitanța de intrare se definește ca raportul dintre curentul și tensiunea de intrare Pentru aflarea expresiei sale se înlocuiește curentul Ic din ultima ecuație a sistemului (2 74) în cea de a doua, de unde rezultă: Ucb Уль У 22b +^s Ueb- Din prima ecuație se obține: І Уігь УііЪ ~: = Упь 7 Ueb у226 + Ys (2-75) înlocuind expresiile admitanțelor de scurtcircuit ale tranzistorului cu baza comună din matricea [P6], relația (2 75) devine: yfntr = У11 + У12 + , (2 76) У 22 + У s unde: Уп + У12 este admitanța dintre electrozii de intrare ai tranzistorului (v fig 2 8a); = y21 + y22 —admitanța de intrare produsă de reacția totală de curent, egală cu panta tranzistorului cu baza comună; (Уі2 -1- y^f A — componenta admitanței de intrare produsă de У 22 + S reacția pozitivă de tensiune Relația (2 76) poate fi pusă și sub forma: sau avînd în vedere că amplificatorul fiind de bandă largă Y' » y12 și j11 3> з»12 se deduce : Уіл,г Уп + Mi = Уп + Sd, (2 77) У22 + Ys 93 unde Sa — —reprezintă panta dinamică a tranzistoru-У22 + D, lui, care evaluează influența ambelor reacții asupra admi-tanței de intrare a etajului amplificator Din relația (2 77), avîndu-se în vedere că la rezonanță-У ол\ ies — У 22 (2 80) YG + 5’11 + У12 + Dacă se adună și se scade y12, relația (2 80) devine: Y(tf = - 3'12 + (3'22 + 3'12) -7^ + У11+ У12 , YG + У12 + У11 + iar dacă se neglijează în cel de-al doilea termen al relației jy12 pe lîngă și J2i rezultă în final: = — 3'12 + З22 ——+ Уп -• (2 81) yG + Лі + 94 Cum la rezonanța circuitului de intrare este satisfăcută egalitatea ;WCU = din ultima relație se deduc conductanța și capacitatea de ieșire, care sînt egale cu: Gie, = -G12 + G22 GG + G11 gg + Gn + (2 82) t'fep — -C12 + C22 GG + Gn GG + G11 + (2 83) Relațiile obținute sînt, evident, valabile și pentru etajul amplificator cu grila la masă, dacă se fac următoarele înlocuiri în expresiile exacte ale admitanțelor de intrare și ieșire deduse mai sus: 3'11“ЬЗ’12= pi 3'12 = —Уда- У21= $'■ y22= Yak în relațiile aproximative în concluzie, relațiile de calcul pentru AFFI cu grila la masa și baza comună vor fi aceleași ca la orice etaj rezonant liniar, cu mențiunea că admitanțele de intrare și ieșire vor avea expresiile menționate mai sus Astfel, amplificarea în tensiune are expresia cunoscută și anume: -: -) Уп (2 84) unde Yn — Yie + Y's — admitanța totală a circuitului de sarcină Banda de trecere a circuitului de intrare este: (BVY)i (2 85) unde : Gr = pkGG + (Gu + Stf) -j- Gc — conductanța la rezonanță a circuitului de intrare,’ 95 Cj C01 + Cv + pl Cn — capacitatea totală a circuitului de intrare; pr = Evident, în expresia lui Gn și Cn se vor folosi pentru 'G{ expresia (2 82), iar pentru C/ef expresia (2 83) c Coeficientul de amplificare în putere Amplificarea în putere a semnalului, considerînd etajul AFFI în gol, necesară evaluării influenței zgomotelor etajelor următoare asupra sensibilității receptorului este egală cu: д pies S~aG eb Gq P Pintr Gies I'q sau A = -Sate Gg t (Gff + G 97 adică dacă G’a = G22 - 2(7117 Sd , 2Gji + S(j 4- ,$'л înlocuind în relația (2 92) panta dinamică (2 92) ' $aGș a ~ G„ 4- G rezultă conductanța de sarcină, care în condițiile adaptării intrării cu sursa de semnal, realizează și adaptarea la ieșirea etajului: G‘atl = • (2 93) ье în acest caz, Sa = Sgad și are expresia 4, = -(2 94) i+Vi+-^- F Gn și se asigură, dacă elementele circuitului de sarcină satisfac condiția (pentru schema din fig 2 23): G;ad = + 4 (G + G(nl ) (2 95) Рз І>з Circuitul de sarcină va trebui însă să asigure și o anumită bandă de trecere impusă de spectrul semnalului recepționat, de aceea conductanța la rezonanță a circuitului de sarcină este necesar să satisfacă și condiția: W5 Cn8 — Puteți + w/’/Â + p]!£f + Gin(rj), (2 96) unde; p3 = 3 și p x satisfac inegalitățile: y»3 4 se deduce: f с + с + С(|*С‘'О1 ы с,* + ceo 4 (2 99) Dacă Lg se determină cu relația (2 99), reacția prin capacitatea Cak este neutrodinată Ea nu va mai influența capacitățile de intrare și ieșire, care în calcule se iau egale cu cele statice, dintre electrozii respectivi 2 2 3 COEFICIENTUL DE ZGOMOT AL ETAJULUI AFFI CU GRILA LA MASĂ Se consideră drept cuadripol producător de zgomoi ti bul și circuitul de intrare Schema sa din punct de vedere al radiofrecvenței este prezentată în figura 2 26 Prizele ce 101 ■ цГ7 ce caracterizează cuplajul circu- o— jj—«s—j-itului de intrare cu sursa de |J’J I | °i,u2'\jy semnal și cu intrarea tubului f ‘ t sînt: Fig 2 26 A = — , = — ‘ U A’2,gt J Coeficientul de zgomot în acest caz are expresia: F^t = 1 + 2R29Gt + 2 \'5R BGX + R?,G2T , (2 104) care este identică cu relația (2 38), pentru G=GT Rezultă așadar, că sensibilitatea optimă este egală cu cea maximă O asemenea concluzie era de așteptat, deoarece realizînd regimul sensibilității optime printr-o conductanță „rece" (Sd), ea a luat acea valoare optimă (2 103) pentru care zgomotele etajului sînt minime Ori zgomotele minime sînt cele din regimul sensibilității maxime Avantajul regimului sensibilității optime constă în faptul că simultan cu zgomotele minime, realizează și adaptarea, în timp ce regimul sensibilității maxime asigura același coeficient de zgomot, dar în condițiile unei deza-daptări puternice 103 Pentru asigurarea acestui regim trebuie deci satisfăcută condiția (2 103), care se asigură prin conductanța de sarcină, conform relației: adică dorl G“>- + G'sopt (2 105) Valoarea optimă a sarcinii se obține prin alegerea în mod corespunzător a elementelor circuitului de sarcină Pentru schema din figura 2 22 conductanța G‘ — G' arc expresia: G’s = ?>8C„SC (2 106) м Simultani cu relația (2 106), circuitul de sarcină trebuie să asigure banda de trecere impusă, adică condiția: = (2 107) unde G/r — + C02 + Cj,; iar C — C i г ieș — ga I ak 2Ggk + Sgort + Saopt Gieș = Gak 2Ggk + Saopt 2GBk + SA+ Saopi reprezintă elementele ce caracterizează ieșirea etajului, în cazurile în care Sd = Sa , iar la intrare se realizează adaptarea, condiții cerute de regimul sensibilității optime Satisfacerea simultană a ecuațiilor (2 106) și (2 107) se obține prin alegerea unui set de două variabile, în raport 104 cu care să se rezolve sistemul de ecuații Ca variabile se-fixează mai întîi prizele p3 și p^, considerînd = 0 (în-schemă se introduce un drosel în locul rezistenței de șunt cînd schema este cu alimentare-paralel) Dacă valoarea lor rezultă mai mică ca unitatea, problema se consideră rezolvată în caz contrar, se alege ca set de variabile una din prize și G sau capacitatea Cn și conductanța de șunt Gș După determinarea elementelor de sarcină se calculează circuitul de intrare, care trebuie să asigure adaptarea (relația 2 100) și condiția de bandă 2 2 4 COEFICIENTUL DE ZGOMOT AL ETAJULUI AFFI CU BAZA COMUNĂ Coeficientul de zgomot al etajului cu tranzistor în montaj cu baza comună se deduce la fel ca și în cazul etajului cu emitorul comun, avînd în vedere că în acest caz: (2Л08> Cum rc rB se obține și pentru AFFI cu baza comună aceeași expresie a coeficientului de zgomot, ca și pentru AFFI cu emitorul comun (relația 2 67) Regimul sensibilității maxime se va obține dacă rezistența R'o va satisface relația (2 68) diferită mult de condiția de adaptare, care este: G'oad = ^11 + ^d- (2 109) Coeficientul de zgomot în regim de adaptare se obține înlocuind în relația (2 67) condiția (2 109), adică: D + (Гв + Gteș + Gc , amplificarea în tensiune a etajului cu catodul la masă devine: 4 = 4;’ (2-112) iar în cazul folosirii tuburilor identice în cele două etaje ale cascodei AOj 1 Obținerea amplificării în tensiune mici a primului etaj asigură o bună stabilitate etajului cu catodul la masă, deși este realizat pe triodă, care are capacitatea de reacție CeB mare Amplificarea în tensiune, la rezonanță, a etajului cu grila la masă este: 4/ = ^» (2 113) în care G2 = Giefj + Gc* -ț- ^iGin(r exprimă conductanța la rezonanță a circuitului de sarcină a etajului cu grila la masă Amplificarea la rezonanță a cascodei, avînd în vedere relațiile (2 112) și (2 113), este: ■4 — 4 AOu = p2 (2-114) iar amplificarea curentă, notînd cu У2 admitanța de sarcină a tubului T2, va fi: ИС = А-Ф-’ (2-И5) de unde rezultă că din punct de vedere al amplificării și al caracteristicii de frecvență, cascoda este echivalentă cu un 108 etaj cu un singur element activ, care ar avea panta tubului montat cu catodul la masă și sarcina etajului cu grila la masă Din această observație se pot trage o serie de concluzii foarte importante, ce vor fi prezentate în continuare Amplificarea în tensiune a cascodei este dată de etajul cu grila la masă Prezența etajului cu catodul la masă asigură cascodei o conductanță de intrare mică, înlăturînd principalul dezavantaj al etajului cu grila la masă Primul etaj avînd amplificarea în tensiune mică asigură o amplificare mare în putere, datorită diferenței mari dintre conductanțele de ieșire și intrare într-adevăr, amplificarea în putere a etajului, 4 rr2 Г Ggk + Sd Ggk o și aproximativ egală cu raportul —— (care este zecilor sau sutelor) înlăturîndu-se astfel un alt al etajului cu grila la masă va fi mare de ordinul dezavantaj Selectivitatea cascodei este dată de circuitul de sarcină al celui de-al doilea etaj, deoarece sarcina primului etaj este puternic șuntată de conductanța de intrare a etajului cu grila la masă Uneori pentru ridicarea stabilității sau pentru asigurarea regimului sensibilității optime a etajului cu catodul la masă, reacția prin capacitatea Cga se neutrodinează Neutrodinarea se poate face prin folosirea unui filtru-dop între grilă și catod, format dintr-o bobină Ln și suma dintre capacitatea de reacție Cga și capacitatea parazită Cp a bobinei, înseriat cu o capacitate de separare Cs (fig 2 28) Evident capacitatea condensatorului de separare C, trebuie să fie de valoare mare pentru a nu influența acordul circuitului de neutrodinare Dezavantajul unui asemenea circuit de neutrodinare este legat de dependența de frecvență a elementelor sale De aceea, la lucrul în gamă trebuie schimbată bobina Ln, odată cu elementele circuitului de intrare și ieșire ale cascodei, care asigură funcționarea în gamă a amplificatorului în 109 Fig 2 29 asemenea situații se recomandă folosirea cascodei cu circuitul de neutrodinare in punte (fig 2 29) Intrarea tubului este cuplată pe o diagonală a punții, iar ieșirea, pe cealaltă diagonală Capacitatea de reacție-Cga formează una din laturile punții (fig 2 30) Pentru ca transferul să se facă numai prin tub, de la diagonala de intrare g — k± a punții la cea de ieșire a — kr puntea trebuie să fie ia echilibru în aceste condiții, evident reacția este neutrodinată Condiția de echilibru este: ga gk 110 adică C°a = + ІыСвк Ci Gș Sau £ga Gglfiz + c->2Cgt C2 /ы (CglcG2 — GgkC2) Ci G| + Ь>2СІ de unde rezultă condițiile de echilibru: Ggk Cgk C,2 C2 ’ din anularea părții imaginare a relației (2 116) și Cga Cgk * Ci C2 din egalitatea părților reale Satisfacerea simultană a condițiilor de echilibru lizează prin determinarea capacităților C1 și C2 ca ale sistemului de ecuații (2 117) și (2 118) De data aceasta elementele circuitului de neutrodinare> nu depind de frecvență Sch ema circuitului de intrare se poate pune și sub forma prezentată în figura 2 31, de unde se deduce capacitatea sa (2 116)* (2 117> (2 118) - se rea- care, împreună cu inductanța Lv asigură acordul său pe frecvența semnalului recepționat Pentru calculul amortizării rezultante și a coeficientului de transfer se definesc mai întîi prizele capacitive n și nr ce caracterizează cuplajul intrării cascodei și respectiv ad- mitanței І 2 — ^2 І la circuitul oscilant: H = Ugk Zgk ^ga i (2 И9) Zgk 4" ^2 Zga + Zi 1 + -^ ' Cj n± = U2 z2 Л 1 (2 120) u zglc+z2 Zga + Zi Ci 1+c~ lii Conductanța circuitului de intrare cînd antena este decuplată are expresia: G = + ii2Ggk + ;rfi2 G si determină amortismentul S'=— • Sub influența antenei, amortismentul circuitului va crește Dacă antena este adaptată cu un fider cu impedanța caracteristică Zc, conductanța totală a circuitului de intrare va fi: Gt = G + n2Ag, unde: nA constituie coeficientul de transformare ce definește cuplajul prin transformator al antenei la circuitul de intrare; g= — — conductanța caracteristică a fiderului de antenă О у > л c Bobina de cuplaj LA, pentru a asigura cuplajul minim în condițiile adaptării intrării cu sistemul-antcnă-fidcri, trebuie să satisfacă condiția : Conductanța totală la adaptare Gt = 2G asigură amortismentul S=2S', pentru care coeficientul de cuplaj este minim km = ^25', iar coeficientul de transfer al circuitului de intrare, pînă la intrarea cascodei, este: ^ = 77^ ceea ce confirmă că admitanța de intrare a cascodei este dată practic de admitanța de intrare a etajului Cu emitorul comun Admitanța de reacție a cascodei cînd intrarea se află în scurtcircuit este: 3'12C У12 (У12 + Угг) У22 + A (2 125) fapt ce explică marea stabilitate a cascodei Admitanța de transfer, cînd ieșirea se pune cuit este în scurte ir- ,, У21 (Угі + У22) ' 21c У22 + A (2 126) iar admitanța de ieșire, cînd intrarea se află în scurtcircuit, are expresia 3'22e — Угг (У22 + A) - (y12 + y22) (У21 + У22) У22 4- A У 22- (2 127) Odată determinați parametrii de scurtcircuit ai cascodei se pot scrie ecuațiile liniare ce descriu cascoda și anume r Ă = Л1С У12с ^2’ Д = Угіе У22е (2 128) Л=-ад,- і2 = -ад, 117 Din figura 2 33 rezultă: Y'a — ~г + j -— j I—admitanța circuitului P‘> ' l / J de intrare, fără a se ține seama de yllc; și conductanța și respectiv capacitatea totală în paralel pe bobina a circuitului de intrare; — admitanța circuitului de sarcină, fără a ține seama de y22c; G2 și C2 —conductanța și respectiv capacitatea totală în paralel pe bobina L2 a circuitului de sarcină Cum y12c -yț yl2, reacția se poate neglija și ecuațiile (2 128) se simplifică Cu alte cuvinte și în acest caz relațiile de calcul vor fi aceleași cu cele ale unui etaj liniar rezonant, în care admitanțele de scurtcircuit ale elementului activ sînt Уи„ >Угіс Și Уі2с determinate mai sus Coeficientul de zgomot al cascodei este dat de relația F = F 4- '4 - 1 (2 129) Dar întrucît Ap este mare se poate considera că sensibilitatea cascodei este dată de coeficientul de zgomot al etajului cu emitorul comun Ft CAPITOLUL III AMPLIFICATOR CU TRIODE FAR 3 1 GENERALITĂȚI Pe măsura creșterii frecvenței de lucru, funcționarea amplificatoarelor cu tuburi electronice obișnuite și circuite cu constante concentrate, prezentate în capitolul precedent, se înrăutățește datorită influenței timpului de tranzit al electronilor Influența timpului de tranzit are ca efect apariția conductanței de intrare, dependentă de pătratul frecvenței, care fiind în paralel pe circuitele de sarcină reduce impedanța lor la rezonanță, lărgindu-le benzile de trecere Practic amplificarea la rezonanță a unor asemenea etaje, începînd de la o anumită frecvență, poate fi considerată invers proporțională cu pătratul frecvenței, adică: Gak ЬР Pentru o anumită frecvență, denumită frecvența-limită a tubului, amplificarea etajului devine egală cu unitatea Depășirea frecvenței-limită face nerațională folosirea amplificatorului Frecvența-limită rezultă egală cu în cazul în care panta S se introduce în—ț-, iar b în p S/MH| 119 Relația (3 1) arată, de exemplu, că pentru pentode 6JIP, care arc S — 5,2 mA/V și & = 0,0171uS/MH?, frecvența-limită este /, = 550 MHz Evident, folosirea amplificatorului va fi rațională dacă frecvența sa de lucru este mult mai mică decît frecvența-liinită a tubului electronic utilizat ca element activ Din acest motiv pentodele miniatură se recomandă a fi folosite doar pînă la frecvența de 100 MHz Această limitare este legată și de faptul că, pe de o parte, peste frecvența amintită cresc mult zgomotele (coeficientul de zgomot al etajului cu tuburi, s-a văzut, este o funcție de produsul R!gG-), iar pe de altă parte, începe să se manifeste influența inductanței parazite a grilei-ecran (fig 3 1), care nu mai permite decuplarea ecranului într-adevăr, oricît de mare ar fi condensatorul de decuplare Cg t odată cu creșterea frecvenței reactanța wL 2 crește și deci tensiunea de înaltă frecvență a punctului A se va mări De aceea, peste frecvența de 100MHz folosirea triodei, care, deși nu asigură o amplificare mai mare a semnalului, este mai indicată, întrucît nu prezintă dezavantajele pentode i Folosirea triodelor miniatură pînă la frecvențe de 300-350 MHz asigură receptoarelor de FFI o sensibilitate mai bună decît în cazul pentodelor La frecvențe mai ridicate se folosesc tuburi speciale de FFI, la care s-au luat măsuri de reducere a influenței timpului de tranzit (distanțe mici între electrozi) și inductanțelor parazite, cum sînt tuburile subminiatură și far Primele acoperă ecartul superior de frecvențe din gama undelor metrice 350-500 MHz, iar triodele far, gama undelor deci-metrice de la 500 la 1 000 MHz Pînă în gama undelor metrice este posibil și chiar rațional să se utilizeze circuitele oscilante cu constante concentrate, drept circuite de sarcină ale AFFI Pe măsura creșterii frecvenței, impedanța la rezonanță și factorul de calitate al circuitelor oscilante scad, datorită, pe de o parte, micșorării Fig 3 1 120 valorilor elementelor reactive (după ce capacitatea C — ('m, creșterea frecvenței de rezonanță se realizează prin micșorarea inductanței L), iar, pe de altă parte, creșterii pierderilor în special în conductanța de intrare a tubului 6,» = V2 Rezistența de pierderi a circuitului de sarcină devine, așadar, egală cu și crește aproximativ direct proporțional cu pătratul frecvenței în felul acesta, la frecvențe superioare din gama undelor metrice, circuitul de sarcină al AFFI este format dintr-o bobină cu 1—2 spire și capacitatea parazită Cm — Calc 4~ + Cp -J- CgK Un asemenea circuit își modifică ușor parametrii la variațiile de temperatură și este greu de realizat sub forma unui circuit cu cuplaj prin autotransformator, cerut de asigurarea unui anumit regim de funcționare al amplificatorului Inductanța minimă ce poate fi realizată practic are valori în jur de 0,05uH Sub această mărime ea devine comparabilă cu inductanțele parazite și frecvența de rezonanță nu mai poate fi practic controlată Din aceste motive peste 300-350 MHz circuitele oscilante sînt cu parametrii distribuiți, de tipul liniilor bifilare sau coaxiale Liniile bifilare își găsesc utilizarea în gama 300-500 MHz cînd elementul amplificator este un tub subminiatură sau tranzistor Ca urmare a creșterii pierderilor prin radiație, domeniul lor de utilizare este limitat, iar locul acestora este luat de liniile coaxiale, care pot fi cuplate direct la electrozii sub formă de disc ai tubului far Liniile coaxiale au un factor de calitate mai ridicat decît cele bifilare, deoarece prezența conductorului exterior, cuplat la masă, elimină pierderile prin radiație în plus, circuitele oscilante realizate sub această formă sînt ecranate împotriva cîmpurilor exterioare ce ar perturba recepția semnalului util 121 3 2 ECHIVALENȚA LINIILOR COAXIALE SCURTCIRCUITATE CU CIRCUITELE OSCILANTE CU CONSTANTE CONCENTRATE Rezistența de pierderi, proprie liniilor cu constante distribuite în general și a liniilor coaxiale în special, fiind foarte mică, liniile se pot considera ideale Admitanța de intrare a unei linii ideale scurtcircuitate, care are pe unitatea de lungime inductanța Ls și capacitatea Cs este dată de relația: h = -;^-ctg (3 2) zc A unde: Zc este impedanța caracteristică a liniei; X — lungimea de undă 1 — lungimea geometrică a liniei; în funcție de lungimea liniei l și în raport cu lungimea de undă, admitanța de intrare variază după legea cotangentei Astfel, dacă /=(2пn = 0,1 2 , admitanța de intrare Yt = 0, iar linia scurtcircuitată devine echivalentă eu un circuit oscilant paralel, cu constante concentrate Cînd 1= n sau un număr par de X/4, admitanța de intrare У, —*• oo, iar linia este echivalentă cu un circuit oscilant serie, fără pierderi în AFFI se folosește, de obicei, rezonanța paralel pe frecvența semnalului; de aceea se utilizează liniile scurtcircuitate de lungime (2n + O astfel de linie este deci echivalentă cu un circuit-derivație fără pierderi, cu constante concentrate, L și C Echivalența este valabilă însă pentru dezacorduri mici, întrucît la dezacorduri mari linia poate ajunge la următoarea rezonanță-serie în AFFI liniile coaxiale se cuplează la intrarea sau ieșirea tubului amplificator formînd circuitul oscilant împre-ună cu admitanța sa de intrare sau de ieșire 122 Pentru precizarea ideilor se presupune că linia se cuplează la intrarea tubului amplificator, a cărui admitanță este Y(nir = Gintrjt^Cintr (fig 3 2) Rezultă deci că, pentru obținerea rezonanței pe frecvența de semnal ( sau avînd în vedere relația (3 8): = ;2C (3 11) (Z s sin29J (3 12) Inductanța circuitului echivalent trebuie să satisfacă condiția (3 8), cînd capacitatea C satisface condiția (3 12) Amortismentul introdus de Gintr în circuitul echivalent este: j>' ^inlr jr O — — ti)sLxxinir cogC Dacă se iau în considerare și pierderile proprii ale liniei, amortizarea circuitului echivalent va fi: = S' + 8(, unde X • 3 = —este amortismentul produs de rezistența de pierderi a liniei; rx— rezistența specifică a liniei [Q/mj Pentru liniile coaxiale din cupru: r = 8 3 IO’5 Ьк /1 L D \ d ] unde : fs este frecvența de semnal în MHz; D și d — diametrul exterior și, respectiv, interior al liniei coaxiale în cm; — în Q/cm 125 Amortismentul propriu al liniei Si este minim pentru un raport D/d = 3,6, ceea ce corespunde unei linii cu impedanța caracteristică: Zc = 1381og3,6 e* 77Q Acest raport nu este însă critic și deviații relativ mici de la valoarea sa optimă nu modifică în mod esențial amortismentul De obicei este de ordinul miimilor și se neglijează pe lîngă amortismentul introdus de conductanțele de intrare și ieșire ale tubului amplificator Cuplajul sursei de semnal sau al sarcinii, la un astfel de circuit, se poate face fie prin autotransformator (fig 3 4), fie prin transformator (fig 3 5) Tensiunea la o distanță x de la capătul scurtcircuitat al liniei este: Ux = Un sin (3 13) unde Un reprezintă tensiunea în ventru Dacă cuplajul prin autotransformator se face la o distanță Zx de capătul în scurtcircuit, tensiunea în acest punct este: = Un sin • Cum tensiunea la ieșirea liniei de lungime l este egală cu: 126 Fig 3 5 U= Un sin —, x priza /> = se calculează cu relația: J и sin sin 2тЛ К de unde rezultă lungimea Z1( care stabilește poziția cuplajului liderului la linia coaxială ce intră în compunerea circuitului oscilant pentru asigurarea prizei p: , X, ■ i • h = — arcsin p sin 2тг I X, (З И) La cuplajul prin transformator, fiderul coaxial pentru extragerea sau introducerea semnalului din sau în circuitul oscilant se termină cu o buclă (fig 3 5), care se dispune aproape de capătul în scurtcircuit, unde cîmpul magnetic este maxim Calculul coeficientului de transformare n, în funcție de dimensiunile și poziția buclei, este complicat; de aceea cuplajul se stabilește experimental Acordul circuitelor cu constante distribuite se face prin deplasarea pistoanelor de scurtcircuit, ceea ce este echivalent cu variația inductanței sau prin modificarea capacității cu ajutorul unor condensatoare variabile introduse în linie 127 3 3 SCHEME ȘI RELAȚII DE CALCUL Construcția triodei-far (fig 3 6) permite cuplarea directă, fără fire de conexiuni, a liniilor coaxiale la intrarea și ieșirea tubului amplificator Circuitele oscilante sînt linii coaxiale scurtcircuitate în X/4 (pentrureducerea dimensiunilor amplificatorului), formate din conductoare cilindrice cuplate la bornele sub formă de disc ale triodei (fig 3 7a) Linia anodică, formată din conductoarele A și G, împreună cu admitanța de ieșire, alcătuiește circuitul de sarcină 6 Circuitul de intrare 5 este format din conductoarele G și C Conductorul G cuplat în grilă aparține atît circuitului de intrare, cît și circuitului de ieșire, deci amplificatorul este de tipul cu grilă comună Pentru simplificarea amplificatorului din punct de vedere constructiv, diametrul interior al conductorului montat în grila D se alege egal cu diametrul bornei de grilă a triodei-far (20,6 mm pentru triodă 6S5D prezentată în figura 3 6) Diametrul exterior al conductorului cuplat în anod, în scopul obținerii unui factor de calitate ridicat, se calculează din relația— = 3,6 adică da = 6 mm Se observă că da este da mai mic ca diametrul bornei anodului Pentru fixarea sa se prevede un cuplaj elastic argintat ca cel din figura 3 7 b Consider îndu-se grosimea pereților conductoarelor cilindrice de 1-2 mm rezultă diametrul exterior al conductorului G, care reprezintă diametrul interior al liniei ce formează circuitul de intrare: 4, = l)t + 2-(l 2 mm)- Pentru tubul amintit: dg = 20,6 Ț- 2 (1 -7- 2 mm) = 20 6 ^/"□nodului Anod Grilă Borna grile, — Catod Borna ca Iodului catodului și filamentului Fig 3 6 = 22,6 4-24,6 mm 128 а Fig 3 7 Grosimea pereților se alege numai din considerente de robustețe mecanică, adineimea de pătrundere a curenților de FFI fiind mică Calculul diametrelor liniei ce formează circuitul de intrare, din aceleași considerente, nu are sens deoarece el este puternic șuntat de conductanța mare de intrare a etajului cu grila comună Pentru micșorarea gabaritului amplificatorului, diametrul interior al conductorului din catod se recomandă să fie cît mai mic La alegerea sa trebuie totuși să se țină seama ca lățimea pistonului inelar de acord al circuitului de intrare (4), egală cu b = d’ , să fie suficient de mare, pentru a putea fi realizată constructiv Se consideră corespunzătoare alegerea diferenței Dc—dg = (12 ч-ч- 14) mm, ceea ce înseamnă că în cazul de față Dc = (12 ч-4- 14) mm + dg = 34,6 ч- 36,6 mm, valoare deci mai mare ca 129 26,2 mm, care reprezintă diametrul bornei catodului Pentru realizarea cuplajului între conductorul C și borna de catod se folosește un cuplaj elastic argintat ca cel din figura 3 7 c Lungimea liniilor coaxiale se calculează cu relația (3 4), în care, evident, pentru linia ce formează primarul circuitului de sarcină se introduce capacitatea de ieșire a tubului Circuitul de intrare este cuplat cu etajul precedent (antena) prin autotransformator (5), iar circuitul de sarcină, cu etajul următor, prin transformator (9) Conductorul cilindric din anod se cuplează cu anodul printr-un condensator format de garnitura dielectrică (77) dispusă între acesta și contactul elastic Prezența condensatorului împiedică aplicarea înaltei tensiuni în circuitul oscilant de ieșire Tensiunea continuă pe anod se aplică prin droselul (70) Negativarea grilei se formează pe rezistorul din catod Capacitatea (7), care este în paralel pe acest rezistor, se realizează prin dispunerea unui inel de mică între borna de înaltă frecvență și cea de curent continuu a catodului (^), cuplată la soclul tubului Valoarea capacității acestui condensator este în jur de 30 pF Din cele prezentate rezultă că pentru calculul unui asemenea amplificator sînt juste relațiile deduse pentru etajul cu grila la masă aplicate schemei echivalente Trecerea de la circuitul echivalent cu constante concentrate la cel real se face conform indicațiilor din paragraful 3 2 Semnalul din circuitul de ieșire se extrage printr-o buclă, cu care se termină fiderul ce se introduce prin pistonul de acord, echivalentă cu cea întîlnită la cuplajul prin transformator Modificîndu-se poziția sau dimensiunile buclei variază cuplajul între circuitul de ieșire și circuitul de intrare în etajul următor, ceea ce este echivalent cu modificarea coeficientului de transformare n al transformatorului echivalent în cazul în care etajul următor este montat tot pe tub-far, cuplajul cu circuitul său de intrare se realizează, în general, prin autotransformator Schemele de principiu și echivalentă a două etaje AFFI cu triode-far sînt prezentate în figura 3 8, de unde se vede că sarcina completă a fiecărui etaj este un sistem de două circuite oscilante cuplate Cuplajul dintre aceste circuite se face atît prin bucla de cuplaj introdusă 130 «♦Ea în circuitul de ieșire, cît și prin autotransformatorul din circuitul de intrare al etajului următor Rezultă, așadar, că AFFI cu triode-far și circuite oscilante sub forma liniilor coaxiale scurtcircuitate este echivalent cu un etaj cu grila comună, avînd drept sarcină două circuite oscilante cuplate Schema sa echivalentă este prezentată în figura 3 9 Fig 3 9 =Аи1 63 =т=Сз ЙЗ 131 Trecînd pierderile circuitelor din paralel în serie, conform relațiilor: = «s L282 = (3 15) C2 Cr2 r 5^ r3 = —— G3 = co, L3 53 = — , C3 &з schema echivalentă se prezintă ca în figura 3 10 a, iar după aplicarea teoremei generatorului de tensiune constantă (teorema Thevenin) la stînga dreptei AA', ca în figura 3 10 b Ecuațiile pe bucle scrise pe ultima schemă echivalentă sînt: ^1 = Z2 І2 + ;о>М/3 0 — jv>Mî2 T-Z3 /3 (3 16 Substituind curentul î2 din ultima ecuație în prima, se obține: jSA aMUi У С3 со2 C2C3 (Z2 Zs 4- sC2 S2, iar G3 = usC3 S3, relația amplificării poate fi scrisă sub forma: iar în modul A, = Sa 3 -, (3 17) I G,G3 a ‘(*) unde 133 Dependența amplificării de frecvență este dată de funcția a*(x) Punctele extreme ale acestei funcții vor avea abscisele drept soluții ale ecuației: dg ' (x) 0 dx ’ adică: xt = 0; Din soluțiile (3 19) se observă că amplificarea are trei puncte extreme distincte numai pentru: ₽ > + liniile de forță ale cîmpului electric se vor închide în cadrul aceleiași spire și astfel pe axul spiralei, cîmpul Ег va fi mic Se observă totuși că există o bandă suficient de largă (în limitele căreia cîmpul nu scade mult sub valoarea maximă EM), în care tubul poate funcționa cu o amplificare suficient de mare Unda electromagnetică fiind progresivă, cîmpul electric longitudinal Ez, într-o secțiune oarecare, se prezintă ca în figura 4 5 Electronii, care vor intra în această secțiune în semiperioada pozitivă a cîmpului Ez, se vor deplasa în sensul liniilor dc forță (deoarece în spira următoare se află semiperioada negativă); fiind frînați (7), vor ceda o parte din energia lor cinetică undei electromagnetice Electronii care vor întîlni semiperioada negativă, vor fi accelerați (2) și deci vor absorbi energie de la undă, atenu-înd-o Este evident acum că electronii vor suferi o modulație de viteză, care îi grupează, transformîndu-se apoi într-o modulație în densitate, pe măsură ce fasciculul se apropie de ieșirea spiralei Grupurile de electroni se formează în locurile în care cîmpul Ez trece prin zero, de la o valoare acceleratoare la alta de frînare (momentele /0) Dacă viteza medie a grupurilor de electroni r0 este egală, cu viteza de fază a undei, după grupare electronii se vor de- Fig 4 4 Fig 4 5 140 plasa sincron cu unda electromagnetică, care nu va mai exercita nici o influență asupra lor Cînd însă v0 > vf, grupurile de electroni — avînd o viteză relativă Дѵ = v0—vf >0 — se vor deplasa față de cîmpul Ez și intrînd într-o semiperioadă frînantă a sa, vor ceda o parte din energia lor cinetică, cîmpului electric, amplificîndu-1 în momentele de timp tv cîmpul electric, fiind maxim, va primi de la fasciculul de electroni energia maximă Rezultă deci că unda va fi amplificată doar dacă Дѵ v0 cu aceeași mărime cu care vfl este mai mică ca v0, iar cealaltă nu este nici amplificată Și nici atenuată, avînd o viteză de fază V/ > v0, astfel încît cedează tot atîta energie, cît absoarbe de la fascicul Cea de-a treia undă suplimentară, se propagă în sens invers fasciculului de electroni, nefiind nici amplificată, nici atenuată Ea constituie unda inversă din tub, care nu depinde însă de calitatea adaptării liniei coaxiale spirale Gradul de dezadaptare poate modifica doar amplitudinea și faza acestei unde Dacă energia transportată de această undă este mai mare ca pierderile ce apar la propagarea undei directe, amplificatorul va intra în oscilație Pentru atenuarea 142 sa, în tub se introduc garnituri și materiale absorbante (ag-vadag) pe tijele de sticlă sau ceramice ce susțin spirala Din cele prezentate rezultă că rolul semnalului de intrare constă în producerea șocului inițial, care provoacă modulația în viteză a fasciculului electronic Amplificarea are loc pe seama transferului energiei cinetice a grupurilor de electroni frînați, cîmpului ce se propagă de-a lungul spiralei Energia cinetică a electronilor depinde evident de tensiunea de accelerare Uo Pentru funcționarea în regim de amplificare, tubului îi trebuie create condițiile impuse de acest regim și analizate mai sus De aceea, el se montează într-o armătură, care conține : a sistemul de focalizare; b dispozitivul de susținere și centrare a tubului în armătură ; c dispozitivele de adaptare cu sursa de semnal și sarcina a Sistemul de focalizare creează cîmpul magnetic longitudinal necesar focalizării fasciculului de electroni Rezultatele cele mai bune le asigură sistemul de focalizare electromagnetic realizat sub forma unui solenoid (6), bobinat pe armătura propriu-zisă (77) a tubului, care constituie conductorul exterior al liniei coaxiale spirale, deși prezintă în comparație cu alte sisteme de focalizare (electrostatic, periodic sau ionic) serioase dezavantaje legate de gabaritul și greutatea mari și de consumul de putere ridicat (zeci și sute de wați) Focalizarea nu trebuie să fie prea puternică, deoarece amplificarea scade, ca urmare a scoaterii fasciculului de electroni din cîmpul magnetic longitudinal și concentrării sale pe axul z, unde Ez are valoarea minimă O focalizare prea slabă, duce de asemenea la scăderea amplificării, ca urmare a creșterii curentului spiralei (creșterii pierderilor) în plus, iu cazul focalizării slabe, crește puterea disipată pe spirală, ceea ce necesită o răcire mai severă a tubului amplificator Ghidurile de intrare și ieșire se fixează tot de carcasa (77) a solenoidului Locurile lor de dispunere sînt determinate de dimensiunile tubului (distanța între antenele 10 și 72) 143 Carcasa solenoidului este construită dintr-un material diamagnetic pentru a nu influența cîmpul magnetic al solenoidului Peste această carcasă se așază un strat izolant, pe care se bobinează solenoidul Porțiunea principală a solenoidului (cea dispusă între ghidurile 9 și 13), pentru o bună răcire, se execută sub formă de secțiuni, separate prin plăcuțe radiatoare Secționarea solenoidului permite alegerea numărului corespunzător de spire pe fiecare secțiune, astfel încît să se obțină un cîmp magnetic longitudinal uniform pe toată porțiunea de interacțiune a undei cu fasciculul electronic La montarea secțiunilor se procedează în așa fel, încît fluxul lor magnetic să se adune Pentru reducerea gabaritului solenoidului, bobinarea secțiunilor se face cu un coeficient de umplere cît mai bun Se folosesc în acest scop conductoare de aluminiu cu secțiune pătrată Pentru protecția amplificatorului împotriva cîmpurilor magnetice exterioare și a avariilor, întreaga construcție este închisă într-o husă cilindrică din material magnetic b Dispozitivul de susținere și centrare servește pentru fixarea tubului la armătură și centrarea sa în cîmpul magnetic longitudinal al solenoidului Fixarea se realizează prin intermediul unor excentrici plasați la ambele capete pe o placă ce se înșurubează la dispozitivul de susținere și, care face corp comun cu armătura Prezența celor doi excentrici este necesară pentru centrarea tubului în cîmpul magnetic longitudinal al sistemului de focalizare în cazul unei centrări incorecte, amplificarea scade, ca urmare a creșterii curentului spiralei sau se poate distruge tubul din cauza creșterii exagerate a puterii disipate de spirală Schematic dispozitivul de centrare poate fi prezentat ca în figura 4 6 Discul (2), excentric față de placa de susținere (7) cu o excentricitate e1; are montat pe el soclul tubului sau borna de colector, excentrice față de centrul 02, cu o excentricitate e2 Deci soclul tubului și borna de colector au excentricitatea față de placa de susținere cu centrul în 0x egală cu ex + e2 144 Astfel, axul tubului, cînd unul din capete este fix, la rotirea discului (2), se va deplasa pe un con cu diametrul cercului de bază (4), egal cu eY + e2 Dacă se rotesc discurile (2) de la ambele capete ale tubului, axul său va putea ocupa orice poziție în limitele unui cilindru cu diametrul egal cu er + e2 în felul acesta se poate găsi o poziție a tubului, pentru care axul său să fie paralel cu liniile de forță ale cîmpului magnetic longitudinal, deci pentru care în acest cîmp tubul este centrat c Dispozitivele de adaptare cu sursa de semnal și sarcina Funcționarea corectă a amplificatorului cu tub cu undă progresivă este influențată în mare măsură și de gradul adaptării ghidurilor de intrare, și respectiv ieșire, cu linia coaxială spirală Tubul introdus în armătura sa poate fi considerat ca o linie de transmisie omogenă, cu atenuare negativă în sens direct și pozitivă în sens invers, avînd o bandă de trecere suficient de largă La o asemenea linie semnalul se introduce și se extrage (după amplificare) prin ghiduri de undă sau linii coaxiale obișnuite Se va trata în continuare doar cazul cuplajului cu ghiduri de unde Impedanța caracteristică a liniei spirale depinde de frecvență, de dimensiunile sale geometrice și de curentul fasciculului de electroni Ca ordin de mărime impedanța caracteristică Rc — 60 4- 120Q Ghidul de undă are însă o impe-danță caracteristică (de undă) mult mai mare (sute de ohmi), astfel că la asemenea îmbinări, apare necesitatea prezenței unor transformatoare de adaptare, care să asigure introducerea și extragerea undei electromagnetice în, și din linia spirală, Iară reflexii în toată gama de lucru a AFFI Schematic o asemenea îmbinare este prezentată în figura 4 7 Din teoria liniilor lungi este cunoscut că la variația impedanței caracteristice a liniei, apar reflexii ale undei electro magnetice Unda reflectată ia naștere la locul unor asemenea 145 Intrare ; Antena ce Fig 4 7 variații ale impedanței caracteristice și schimbîndu-și faza cu 180°, începe propagarea în sens invers, su-prapunîndu-se peste unda directă Astfel, peste unda directă se suprapune unda reflectată și în linie se propagă o undă staționară Mărimea undei staționare, care indică în cazul de față gradul de dezadap-tare între ghid și linia coaxială spirală, este dată de coeficientul de undă staționară: k U ’ v m unde UM și Um reprezintă amplitudinile maximă și minimă ale tensiunii pe linie Dacă unda este progresivă UM = Um = U, iar coeficientul de undă staționară ks = 1 Pentru un regim mixt ks > 1, iar o parte din puterea semnalului transmis pe linie nu ajunge în sarcină Apariția undei reflectate înseamnă deci micșorarea amplificării în putere a AFFI cu tub cu undă progresivă Realizarea adaptării necesită satisfacerea a două condiții: a ghidul de unde să prezinte în punctele 1-2 o impedanță infinită pentru unda electromagnetică; b între punctele 2-3 și 4-5 să se facă o trecere lină de la impedanța de undă a ghidului, la impedanța caracteristică a liniei coaxiale spirale Pentru satisfacerea primei condiții s-a prevăzut transformatorul de adaptare (75) (fig 4 1), care reprezintă un segment de ghid în — , scurtcircuitat de pistonul (77) Pre-4 zența fasciculului de electroni în ghidul de undă (fasciculul traversează ghidul) duce la micșorarea într-o mare măsură a lungimii transformatorului de adaptare, pentru ca el să prezinte în punctele 1-2 o impedanță infinită Din acest 146 motiv, pistonul (14) este mobil, chiar cînd amplificatorul funcționează pe o frecvență fixă Realizarea acestei condiții este pusă în evidență de indicația maximă a instrumentului ce indică nivelul semnalului la ieșirea receptorului Satisfacerea celei de-a doua condiții se realizează prin stabilirea unui anumit cuplaj între linia coaxială spirală și ghidul de intrare Pentru o anumită adîncime de pătrundere a antenei de recepție (10), în ghidul (9), care înseamnă un anumit cuplaj între linia coaxială spirală și ghid, impedanța de undă a ghidului, pe care o simte linia la intrare, este egală cu impedanța sa caracteristică în felul acesta se elimină reflexiile de la intrarea liniei coaxiale Poziția tubului în armătura sa pentru care s-a realizat această condiție este pusă în evidență de același instrument, care indică satisfacerea primei condiții Dacă gama frecvențelor de lucru a AFFI nu depășește 10% din frecvența centrală, adaptarea este satisfăcătoare în întreaga gamă în caz contrar, adaptarea trebuie făcută ori de cîte ori este nevoie Uneori pentru variația impedanței de intrare a ghidului se folosesc pistoane capacitive (pe peretele lat) sau inductive (pe peretele îngust) Adaptarea ieșirii liniei spirale cu ghidul de ieșire este și mai importantă, întrucît dezadaptarea cu sarcina micșorează amplificarea și stabilitatea funcționării amplificatorului Pentru realizarea sa se procedează la fel ca și la intrare, numai că tubul nu se mai deplasează longitudinal, deoarece poziția sa a fixat cuplajul intrării cu sursa de semnal Ghidurile de undă, de intrare și de ieșire sînt de secțiune dreptunghiulară cu înălțimea mult mai mică decît cea standardizată pentru gama respectivă Explicația constă în necesitatea măririi intensității cîmpului electric în scopul creerii unor condiții mai bune interacțiunii undei electromagnetice cu fasciculul electronic la intrarea sistemului de întîrziere (unde apare modulația inițială în viteză) De asemenea, un astfel de ghid are o impedanță de undă mai apropiată de cea a liniei coaxiale, ușurîndu-se realizarea adaptării lor 147 4 2 AMPLIFICAREA ÎN PUTERE Impedanța de intrare a sistemului de reținere fiind apropiată de cea de ieșire, coeficientul de amplificare al AFFI cu tub cu undă progresivă, exprimat în decibeli, este dat de relația: Ap = 20 log(4 7) Eintr unde E(ntr și E(es reprezintă intensitățile cîmpurilor electrice ale undei electromagnetice la intrarea și, respectiv la ieșirea amplificatorului După cum s-a arătat în paragraful precedent, unda electromagnetică de intrare se divide în trei unde directe Numai una însă se amplifică Amplitudinea sa este: Einlr = • (4 8) 1 Э Variația înfășurătoarei componentei axiale a acestei unde, ca urmare a amplificării sale, are loc după legea: , (4 9) unde: pe = — reprezintă constanta de fază a fasciculului A" electric definită prin analogie cu constantele de fază ale undelor electromagnetice: (30 = — într-o linie obișnuită, avînd ca c dielectric aerul si p = — într-o linie coaxială spirală Pentru z = lSJ) rezultă: I' 3 g 4; p p p -p- ■ ^iest — L^intrl e z ’ sau p Eintr e , EieSi — 148 de unde se obține conform relației (4 7): Ap= (-9 54 + 7,33 Întrucît ls = — lsp= ЫІ iar-^- t, = = N vo Z7U 1 reprezintă numărul de lungimi de undă, cuprins în lungimea spiralei, se obține: Ap = (—9,54 + 47,3 ЛЛ7) (4 10) Expresia (4 10) este dedusă în condițiile în care spirala se consideră fără pierderi, iar viteza medie a fasciculului v0 este apropiată de viteza de fază a undei în sistemul fără fascicul electronic Dacă se iau în considerare pierderile din spirală și faptul că v0 este diferită de viteza de fază, relația amplificării este mult mai complexă Din relația (4 10) se observă că amplificarea în putere se mărește cu creșterea lui A și N Valoarea lui N este determinată de lungimea sistemului de reținere lsp , care rezultă din considerentele analizate la funcționarea tubului în regim de amplificare, în paragraful precedent Parametrul de amplificare al tubului A nu poate fi luat prea mare, din considerente de stabilitate Practic, reacția în tubul cu undă progresivă este internă și are loc prin sistemul de reținere cu fascicul electronic, atît datorită undei inverse, cît și undei reflectate produse de dezadaptarea ieșirii tubului cu sarcină Astfel, de la ieșirea spre intrarea tubului se propagă o undă inversă rezultantă, a cărei intensitate este egală cu suma vectorială a undelor reflectată și inversă Deoarece lungimea spiralei , 2r N 2tzNv0 ă Pe ш depinde de v0 și «, lungimea electrică a liniei coaxiale spirale variază cu variația tensiunii de colector Uo și lungimii de undă a semnalului Pentru anumite valori ale acestor parametrii, unda inversă rezultantă poate fi în fază cu cea directă Dacă amplificarea este suficient de mare, amplificatorul se autoexcită; de aceea unda inversă rezultantă trebuie atenuată cu atît mai mult cu cît amplificarea tubului este mai 149 mare Unda inversă se atenuează prin măsurile constructive ce se au în vedere la fabricarea tubului, așa cum deja s-a specificat mai sus Prin urmare la montarea tubului în armătura sa trebuie atenuată unda reflectată și create condițiile ca ea să fie în antifază cu unda inversă, pentru a se atenua reciproc Ambele cerințe depind de adaptarea ieșirii tubului amplificator cu sarcina O adaptare perfectă, într-o bandă largă de frecvențe nu este posibilă Astfel, dacă pe frecvența medie a benzii, coeficientul de undă staționară ks — 1,6, cca, 5% din puterea de ieșire va fi reflectată Cînd sistemul de reținere nu are o atenuare suficient de mare, atunci la o amplificare de numai 13 dB, unda reflectată produce la ieșire o putere egală cu cea care a generat-o Evident, că în acest caz Ap — 13 dB este amplificarea maximă în putere, ce poate fi obținută de la amplificator, pentru a funcționa stabil O asemenea amplificare este însă mică (în jur de 20): de aceea unda reflectată trebuie atenuată suplimentar Dacă atenuarea suplimentară este egală cu k decibeli, unda reflectată va fi atenuată cu k decibeli iar unda directă cu—decibeli In felul acesta, prin creșterea curentului fasciculului (creșterea parametrului de amplificare A) amplificarea Ap poate fi mărită pînă la (13-j-^) dB Așa se explică amplificarea mare, în jur de (25—40) dB, a AFFI actuale, cu tuburi cu undă progresivă 4 3 ZGOMOTELE INTERNE Sensibilitatea unui receptor de FFI cu amplificator cu tub cu undă progresivă este dată, în special, de nivelul zgomotelor interne ale tubului Contribuția celorlalte etaje la coeficientul de zgomot al receptorului este neînsemnată datorită amplificării în putere A mari a amplificatorului de FFI Zgomotele tuburilor cu undă progresivă sînt însă destul de mari datorită numărului însemnat al surselor de zgomot intern și anume: — emisiunea haotică a catodului; 150 — deplasarea haotică a fasciculului de electroni în spațiul tunului electronic; — deplasarea haotică a electronilor pe sub spirală; — distribuția haotică a electronilor între electrozii cu potențial pozitiv; — fluctuațiile produse de deplasarea transversală a electronilor, ca urmare a interacțiunii cu sarcinile spațiale ale fasciculului Toate aceste surse se datoresc faptului că și în tubul cu undă progresivă, ca și în celelalte tuburi amplificatoare, amplificarea are loc prin transferul de energie de la particule încărcate (electroni) la unda electromagnetică Sursele de zgomot creează în amplificator o undă electromagnetică de zgomot, ce este amplificată la fel ca și semnalul recepționat Nivelul zgomotelor interne se apreciază și în cazul de față prin coeficientul de zgomot, care în condițiile v0 = vf și neglijării sarcinii spațiale din traseul anod-spirală este [241: F„= 1 + 0,1075—• —> (4,11) То A unde Tc este temperatura catodului în Kelvin; To — temperatura absolută a mediului (290 K) Pentru tuburile cu catod de oxid Te = 1020K și pentru un tub cu A = 0,028 rezultă: 1 = 1 + 0,1075 1020 290 0,028 = 14,5 , destul de mare Reducerea coeficientului de zgomot se poate face prin îmbunătățirea focalizării și micșorarea densității fasciculului în scopul micșorării curentului spiralei și, de asemenea, prin reducerea curenților din circuitele electrozilor tunului electronic Nivelul zgomotelor este influențat și de emisia secundară a electronilor ce lovesc colectorul Pentru micșorarea acestui zgomot colectorul se face sub formă de pahar 151 Tuburile cu undă progresivă actuale au coeficientul de zgomot pînă la 3 dB în gama de 10 cm și pînă la 10 dB în gama de 1 cm Pe lîngă nivelul zgomotelor destul de ridicat, AFFI cu tub cu undă progresivă prezintă și alte dezavantaje ca: gabarit și greutate mare datorită sistemului de focalizare electromagnetic și consum însemnat de putere; de aceea el se folosește în receptoarele terestre unde aceste dezavantaje nu sînt esențiale înlocuirea focalizării electromagnetice cu cea electrostatică a redus greutatea amplificatoarelor la 400-500 g și consumul, elaborîndu-se tipuri noi de tuburi cu undă progresivă ca spiratronul, estiatronul etc CAPITOLUL V AMPLIFICATOARE CU DIODĂ-TUNEL 5 1 PRINCIPALELE CARACTERISTICI ALE DIODEI-TUNEL Dioda-tunel este o joncțiune p-n cu structură obișnuită, dar puternic dopată cu impurități (IO19 atomi impurități pe cm3 față de IO15 în diodele obișnuite) Din acest motiv, dioda-tunel are o conductibilitate mare în sens invers, grosimea regiunii de trecere foarte îngustă (de ordinul 100 Ă), iar în conducție directă dispune de o zonă cu rezistentă negativă (fig 5 1) Apariția porțiunii de rezistență negativă se datorește efec-tului-tunel Prin efect-tunel se înțelege fenomenul prin care un electron ce posedă o energie mai mică decît înălțimea ba- rierii de potențial UB barieră (ca la diodele obișnuite), ci prin aceasta, ca printr-un tunel Particularitatea respectivă asigură dio-dei-tunel proprietățile de element activ, fă-cînd-o aptă pentru amplificarea și generarea oscilațiilor de frecvențe foarte înalte Avantajele diodelor-tunel sînt determinate de: posibilitățile de reușește să o depășească nu însă peste u Fig 5 1 153 funcționare la frecvențe foarte înalte (zeci și sute de GHz), în limite largi de variație ale temperaturii (—260° la + +440°C), nivelul scăzut al zgomotelor proprii, dimensiuni mici, slaba sensibilitate la radiații nucleare, consumul de energie redus, robustețea mecanică și durata mare de funcționare Parametrii principali ce caracterizează caracteristica sta-tică a diodei-tunel sînt: curentul maxim IM, curentul minim Im, tensiunile corespunzătoare UMl și Um , și tensiunea pentru care se obține i = IM pe porțiunea caracteristicii dată de conducția în sens direct, ca într-o diodă obișnuită Pentru majoritatea diodelor-tunel, tensiunea UMl și Um sînt cuprinse în limitele 40-100 mV și, respectiv 250-600 mă Raportul IM/Im oscilează de la 5, pentru diodele-tunel cu siliciu, pînă la 60 pentru cele cu antimoniură de galiu (GaSb) Amplificarea în etajele cu diodă-tunel are la bază compensarea parțială a pierderilor din circuitul în care se montează de către rezistența sa negativă Rezultă, așadar că, punctul static de funcționare trebuie stabilit pe porțiunea 1-2 în general, el se fixează în punctul de inflexiune (A) al caracteristicii statice, definit de coordonatele (IA, UA) Tensiunea de polarizare este de ordinul fracțiunilor de volt și foarte bine stabilizată Diodele-tunel pot fi construite sub formă de cartuș sau tabletă Forma de tabletă (fig 5 2) este optimă din punct de vedere al gabaritului și al valorilor elementelor parazite în figura 5 2 a s-au notat: 7 —cristalul semiconductor de tip p sau n; 2 — joncțiunea p-n sau n-p', 3 — electrodul a b Fig 5 2 154 de legătură; 4 — corpul diodei din material izolator; 5 și 6 bornele suflate cu aur; 7 — capacul aurit; 8 — picătura de tip n sau p care este sudată de cristalul 7 5 2 SCHEMA ECHIVALENTĂ LA SEMNALE MICI Parametrii statici ai diodei-tunel sînt determinați de caracteristica statică, iar parametrii dinamici de schema echivalentă Pentru semnale mici schema echivalentă este prezentată în figura 5 2 b Rezistența de pierderi rP variază în limite largi și depinde de frecvență, ca urmare a efectului pelicular, conform relației: rp — ro + с4\/ы , unde A : este un coeficient constant, ce depinde de construcția diodei, materialele utilizate etc ; r0 — rezistența de pierderi în curent continuu De obicei rp = 1 — 5D și este aproximativ constantă în limitele porțiunii de lucru ale caracteristicii statice Capacitatea joncțiunii Cd va fi determinată de capacitatea de barieră și de cea de difuzie Totuși, deoarece concentrația de impurități în cristalele ii și p este mare, timpul de viață al purtătorilor va fi foarte mic și deci mică va fi și capacitatea de difuzie, iar capacitatea Cd a diodei-tunel va fi dată practic doar de capacitatea de barieră: unde: reprezintă capacitatea de barieră la echilibru ter- mic ; UB — potențialul barierei (pentru diode cu germaniu(7B= = IV) 155 în limitele porțiunii de rezistență negativă, variația relativă a capacității diodei-tunel este : c 8—80 GHz și este cu atît mai ridicată cu cît parametrii La și Cd sînt mai mici, iar rezistența rn, mai mare Dioda-tunel, la care fcr în acest caz f, fo dioda-tunel este 159 „potențial nestabilă" deoarece frecvența de rezonanță intră în gama frecvențelor de lucru Dioda, în cazul de față, poate oscila, în anumite condiții, pe frecvența f0 în AFFI se folosesc de obicei diode-tunel „potențial stabile" 5 3 SCHEMA ECHIVALENTĂ A DIODEI-TUNEL DIN PUNCT DE VEDERE AL ZGOMOTELOR INTERNE Sursele de zgomot ale diodei-tunel sînt: zgomotele produse de trecerea purtătorilor prin joncțiune (efectul Shottky), zgomotele termice ale rezistenței de pierderi rp și zgomotele de joasă frecvență (de licărire), a căror densitate spectrală fiind invers proporțională cu frecvența, nu interesează în cazul de față Dioda-tunel fiind puternic dopată cu impurități are, după cum s-a arătat, rezistența de pierderi rp mică; de aceea zgomotele termice se pot neglija, iar zgomotele sale se apreciază doar prin cele fracționare, a căror dispersie este: І*ва=2еІеВ, (5 14) 1 unde Ic = — 1 reprezintă curentul echiva- \ K 1 o / lent ce produce zgomot prin efect Shottky 160 Schema echivalentă a diodei-tunel, din punct de vedere al zgomotelor interne, se prezintă, deci, ca în figura 5 5 a, unde rezistența de pierderi rp se consideră „rece" în figura 5 5 b se arată schema echivalentă cu generator echivalent de tensiune, în care: E^=Ild\Z^=2eIeB\Z^ (5 15) este dispersia generatorului de tensiune echivalent, iar = -— - constituie impedanța sa internă 1-/ыСйги Este mult mai comod ca zgomotele diodei-tunel să se echivaleze cu zgomotele termice produse de un rezistor, a cărui rezistență să fie egală cu cea a schemei echivalente paralel (fig 5 4) Dispersia zgomotelor termice echivalente este: Я?,, = 4kT0BRetd, (5 16) unde td reprezintă temperatura relativă de zgomot a rezistenței Re Expresia temperaturii relative de zgomot td se deduce din egalitatea relațiilor (5 15) și (5 16), adică: el, | Zd\\ 2kT0 R' (5-17) în felul acesta schema echivalentă a diodei-tunel, din punct de vedere al zgomotelor, se prezintă ca în figura 5 5 c, identică cu a unui rezistor cu rezistența egală cu Curentul de zgomot IZge va avea dispersia egală cu = 4kT0BG,td (5 18) sau înlocuind expresia temperaturii relative ta (relația 5 17) rezultă: =2^14 c K>2 (5 19) unde Zd = - rn(l-ja>Cdrn) Cdrn 161 Modulul impedanței Z'd fiind, , z , r2+ Zrf = — 1 + Jcfr* 'n К1 + 1 ultima expresie capătă aspectul: 2eI6B 2r2T>4 e (5 20) în cazul montării diodei într-un circuit oscilant, în relația (5 20) se înlocuiește Cd cu capacitatea totală C transferată la bornele diodei Dacă în relația (5 20) se înlocuiește și frecvența de rezonanță, în cazul montării diodei-tunel într-un circuit oscilant paralel se obține: 2eI BL Ц = = 2еІеБ?^е, (5 21) e R2eC unde p = / — este impedanța caracteristică a circuitului oscilant c Din egalitatea relațiilor (5 18) cu (5 21) rezultă temperatura relativă de zgomot a diodei-tunel pe frecvența de rezonanță a circuitului oscilant: el eBG e 2kT0C ' (5 22) Evident, că în cazul montării diodei într-un circuit osci-lant-serie, în relația (5 20) capacitatea Сй reprezintă capaci- 162 t itea totală transferată la bornele cb (fig 5 5 a), iar co, pulsația de rezonanță a circuitului, dedusă din condiția Ihl Za = 0 (relația 5 30) 5 4 SCHEME DE PRINCIPIU ALE AFFI CU DIODE-TUNEL Funcționarea AFFI cu diodă-tunel are la bază compensarea parțială a pierderilor dintr-un circuit oscilant de către rezistența negativă a diodei-tunel Diodele-tunel actuale permit realizarea de amplificatoare rezonante pe orice frecvență radio, pînă în gama undelor milimetrice inclusiv Prezentarea schemelor și deducerea relațiilor, se va începe cu AFFI din gama undelor metrice, adică cu AFFI cu constante concentrate Acest mod de abordare a problemei este justificat și de faptul că, în gama undelor decimetrice, centimetrice și mai scurte, circuitele cu constante distribuite pot fi înlocuite cu circuitele lor echivalente cu constante concentrate și astfel schema echivalentă a unor asemenea AFFI este asemănătoare cu cea de principiu din gama undelor metrice în figura 5 6 este prezentată schema de principiu a unui AFFI cu constante concentrate 163 Dioda fiind un dipol, intrarea și ieșirea se fac practic între aceleași puncte, de aceea în cazul AFFI apar greutăți legate de transmiterea dirijată a energiei în care scop se folosesc circulatoarele și izolatoarele cu ferită Din acest motiv, pînă la frecvențe în jur de 100 MHz, AFFI cu tranzis-toare sînt mai indicate, asigurînd amplificări mari, fără a ridica probleme deosebite în transmiterea directivă a semnalului Și din punct de vedere al zgomotelor, AFFI cu tranzis-toare sau circuite integrate, pînă la frecvența de 100 MHz, sînt superioare celor cu diodă-tunel datorită inexistenței unor circulatoare sau izolatoare acceptabile Rezultatele cele mai bune se obțin pe frecvențe mai ridicate, începînd cu gama undelor decimetrice unde circuitele oscilante sînt cu constante distribuite Așa cum s-a subliniat mai sus, schema din figura 5 6 reprezintă în asemenea cazuri schema echivalentă a amplificatorului Tensiunea de ieșire la rezonanța circuitului oscilant este = p2U = , unde Ia = = UgGg constituie curentul generatorului echivalent cu sursa de semnal UG Amplificarea în tensiune la rezonanță este : иг PiPîGg Ao = = GC PlGa + Gc + p2ps ~ Ge și depinde de gradul de compensare de către conductanța negativă echivalentă a diodei-tunel Ge a pierderilor din circuit pțGG -f- Gc + p^Gs Notînd coeficientul de stabilitate al schemei cu G„ , = — 2£2 (5 25) Pentru transferarea capacității Cs, în paralel pe definește coeficientul p3 = u Cd, se Tensiunea Ud la bornele capacității Cd (fig 5 10), funcție de tensiunea U pe diodă, este: ил = Ё ~ , 1 - }ыСлгп Гр + JwLa - — — - 1 - ]taCarn 167 Fig 5 10 de unde: Рз = = - U rn ~ (rp + JuLa) (1 — jo>Carn) sau ^LaCdrn + ; fr, atunci ^2Za>0 și schema funcționează stabil Rezultă, așadar, că frecvența de lucru a amplificatorului fs trebuie să fie mai mare ca frecvența rezistivă Avînd în vedere și inegalitatea (5 11), ce trebuie satisfăcută pentru ca dioda să poată fi utilizată ca element activ, se deduce condiția necesară și suficientă de funcționare stabilă a amplificatorului : fr 0 se traduce de fapt prin inegalitatea (vezi relația 5 28) rx > r, (5 33) unde r = ” 2 2- este rezistența negativă a amplifica- 1 + CDrn torului Dacă se definește drept coeficientul de stabilitate al schemei amplificatorului, inegalitatea (5 33) se poate scrie și sub forma kst « echivalentă cu: tgȘ > tga, 172 adică: sau de unde 1 > 1 ri(A) + »• ''n Г1Ш + rt — re, (5 40) care pot fi puse și sub forma: La rnCD Г1(Л) о g» * (5 48) Caracteristica de frecvență, definită ca radical din raportul dintre APo și Ap, este dată de relația: a = К 1 + a2, de unde rezultă banda de trecere: = fo* = ^ = -AGa + ^G‘^+^~Gt (5 49) Expresia de mai sus se poate obține și din raportul = 2, deoarece banda se definește și ca limitele de frecvență, pentru care amplificarea curentă în putere scade la jumătate din valoarea maximă în acest caz din relațiile (5 47) și (5 48) rezultă 1 + a2 = 2, de unde a = 1, adică 175 Dacă se ține seama de relația (5 49) se poate obține dir (5 48) expresia amplificării maxime în putere, funcție de banda de trecere a amplificatorului, adică: AP Vî p2 Gș GO (2nCB^ (5 50) Produsul amplif icare-bandăy KÂ • Bxr - h poate fi variat în anumite limite prin alegerea în mod corespunzător a mărimii cuplajului sursei de semnal (j^) sau sarcinii (^>2) cu circuitul oscilant Pe de altă parte, alegerea coeficienților de priză p2 și p2 nu este arbitrară; conform relației (5 49), valoarea lor influențează banda de trecere și bineînțeles gradul adaptării cu sursa de semnal De aceea, în continuare se va analiza modul cum trebuie determinate prizele p± și^2> astfel ca, în condițiile unei benzi impuse, să se obțină cea mai mare amplificare posibilă sau în situația adaptării cu sursa de semnal să se asigure și banda impusă Dacă priza p2 satisface egalitatea (5 43) în care G = ZrcCBfz, amplificarea în putere va deveni o funcție de priza p2 și anume: 4/>î Gg{2t CB —— РІ Gg — Gc — Gj + Ge) д Le p0 (2пСВу—)г Amplificarea în putere va fi maximă pentru priza plju, care satisface ecuația: dA r) -= o, dpi (5 51) adică: 2лСВ)/г — ip\G0 +Ge—Gt—G, = 0, (5 52) 176 pe unde ll2~CBy-^ + Ge — Gf — Gc ~ f - (5 53) înlocuindu-se (5 53) în relația (5 51) se obține expresia amplificării maxime în putere la rezonanță, ₽0Af 1 | G> ~ G? ~GeV (5 54) înlocuind relația (5 53) în expresia prizei p2, care asigură banda de trecere, rezultă că regimul amplificării maxime în putere poate fi realizat, dacă prizele pr si p2 satisfac egalitățile : P^fia — Pfis — ~CBy 2 + — (Ge —Gf —Gc), (5 55) de unde se deduce că în acest caz pt = р1м (relația 5 53), iar p2 = y>2v și este egal cu: У Gs ’ (5 56) Acest regim de funcționare, care nu realizează în general adaptarea cu sursa de semnal, se recomandă în cazul în care amplificatorul cu diodă-tunel urmează după un amplificator de FFI pe tub sau tranzistor sau cînd dioda-tunel compensează conductanțele de șunt G? și pe cea proprie a circuitului Gc, deoarece în ultima situație, condiția de adaptare coincide cu relația (5 55) Dacă în relația (5 44) se înlocuiește G= UaGa, se obține expresia amplificării în tensiune: Pi Pz Go A = — -, G У1 4- a2 care devine maximă tot la rezonanță (a = 0), avînd expresia : (5 57) G 2nCBy-ț V ' 177 Amplificarea la rezonanță pentru pv = /j și p2 — Pz-j devine ^2Л/ G° 2 GC GG °M Q 7 ’« |/ G„ ’ G 1 i | j Ge — Gf — GA 1 / Gc 2 ț Ir CBy^ J [/ ~gȚ Din relația (5 58) se vede că 40 are valoarea cu atît mai mare, cu cît pr și pz sînt mai apropiate dc unitate în funcție de raportul dintre conductanțele Go și Gs este comod să se presupună una din prize egală cu unitatea, iar banda de trecere să se asigure printr-o rezistență de șunt Dacă Gg Gs se recomandă să se aleagă ргм = 1, astfel că relațiile de calcul pentru ^>1д/, G? și AOJJ devin: Gc ’ Gf = 2kC• + Ge — Gc — 2GS; (5 63) = 1/^ [/ Gc Regimul analizat mai sus, mai ales în cazurile în care cere o dezadaptare mare cu sursa de semnal, nu se recomandă dacă amplificatorul cu diodă-tunel este primul etaj al receptorului, în asemenea cazuri amplificatorul trebuie calculat în regimul de adaptare cu sursa de semnal Pentru ca în regim de adaptare să se asigure și banda de trecere impusă etajului amplificator, este necesar ca elementele circuitului oscilant să satisfacă următorul sistem de ecuații: Ж = Ж + ^ + 4“G-‘ G = = cosC3 = 2,tCB|/ă (5 64) Din rezolvarea sistemului (5 64) în funcție de prizele px și p2 se obține: în aceste condiții, amplificarea în putere este mai mică decît ApM și are expresia: j ^^ad ^ad &s && - {2nCB yj)3 ^ad ^ad G‘ G° ^ad Gt ЧІаЛ Gg P^ g° sau A = 1 ^°ad G G, (5 ,66) 179 Avîndu-se în vedere relația (5 66), expresia amplificării maxime Av (relația 5 54) devine : A = Аѵ V°M p«ad Ge — Gc — Cy'jZ 2 r CB, de unde rezultă că într-adevăr Av 2 = 1, din (5 65) se deduce: ^Gd ~ вѴг №)cr ’ (5 71) 180 iar din (5 68): j — I/ /ч 7?\ лояй — I/ • (5 72) r -“h* în mod asemănător, pentru regimul amplificării maxime în putere se pot obține următoarele relații: — pentru Ge = (5J4> — pentru Ge — Gs: = (5-75) — pentru Gg ț> Gs; ]/ fț - • (3-76> ■ (S-’T) Amplificarea în tensiune, în toate cazurile, este: Gt (5 79) sau în cazul regimului amplificării maxime: ZPÎmGg + Gc + G,>G,, (5,80) 181 adică, coeficientul de stabilitate kst definit ca raportul dintre conductanța negativă și suma conductanțelor pozitive să fie mai mic ca unitatea (relația 5 23) Dacă se folosește schema echivalentă-serie a etajului amplificator, (fig 5 11) notînd cu curentul din circuit* puterile de intrare și ieșire vor avea expresiile: (5 81) unde CD \ U П I 1 4- O2C2 r2 I D n f (5 82) Amplificarea în putere va fi: P inir sau ^gr, 4rars (гя—r)» (1-f-a») ' r2(l-A5(P(l + a3) ’ (5 83) unde: kst = — reprezintă coeficientul de stabilitate al amplificatorului, iar > (l + ^Cl r2) ^Lo — dezacordul gene- Avînd în vedere că > 1 rezultă: 1 + 182 ; i ultimul termen din expresia lui a devine: CD rn ° 1 (1 4-со2 r2) Wț £0 c-iCDLoc>s ы a șa că: 1 / co \ 2 Д оу 8 ' Gig Ci ) 3 (5 84) unde:5 reprezintă amortismentul echivalent al circuitului; Лы — dezacordul curent, absolut Amplificarea în putere devine maximă la rezonanță (a = 0) și are expresia : A ”o 4>'g (5 85) identică cu (5 48), dacă se ține seamă că în această relație: G = />? Ge + G„ -f- + />1 G, — Ge = Gr (1 — kst), (unde Gr reprezintă conductanța totală pozitivă a amplificatorului transferată la bornele circuitului oscilant) și de faptul că între rezistențele schemei echivalente-serie (fig 5 11) și conductanțele schemei echivalente-paralel, există la rezonanță relații de forma: r=?2G (5 86) Se observă că amplificarea in putere va fi cu atît mai mare, cu cît kst este mai apropiat de valoare k,t = 1, pentru care amplificatorul intră în oscilație Ecuația caracteristicii de frecvență este (5 87) identică cu cea obținută mai sus folosind schema echiva-lentă-paralel Evident că banda de trecere va fi determinată de relația: ^2- = /Л , (5-88) 183 unde S = 21-1 == ZțJl -A, 2 asigură adaptarea are expresia: sau înlocuind p2 = 5 CD (5 96) Relația (5 96) este identică cu (5 65 a) avînd în vedere că C CD Evident priza se va calcula cu relația (5 65 &) în mod analog se pot determina relațiile în regimul amplificării maxime în putere și pe schema-serie 5 5 3 AMPLIFICATOARE CU DIODĂ-TUNEL CU CIRCUIT OSCILANT CU CONSTANTE DISTRIBUITE în gama undelor decimetrice elementele de circuit sau circuitele oscilante se realizează cu segmente de linii coaxiale Schema amplificatorului se prezintă în acest caz ca în figura 5 15 unde: 1 —mufa de intrare la care se cuplează sursa de semnal; 2 — linia coaxială; 3 — dioda-tunel; 4— mufa de ieșire, la care se cuplează sarcina; 5 — capacitatea de blocare C6(fig 5 6) 185 2 Schema echivalentă a amplificatorului este prezentată în figura 5 16 Sursa de semnal și sarcina se cuplează prin autotransformator Prizele ce definesc cuplajele sursei de semnal și ale sarcinii sînt determinate de lungimile lx și respectiv /2 față de capătul în scurtcircuit al liniei și stabilesc locul de cuplare al mufelor de intrare (1) și de ieșire (4) Relațiile de calcul vor fi evident cele prezentate în paragraful precedent Interesează doar determinarea lungimii Fig 5 16 186 I a liniei pentru ca amplificatorul să fie rezonant pe frecvența ! Și Pi cerute de regimul în care s-a calculat amplificatorul La determinarea lungimii l a liniei în scurtcircuit, folosind schema echivalentă-paralel a amplificatorului este necesar să se transfere sursa de semnal și sarcina la bornele circuitului, iar capacitatea de sarcină, la bornele capacității Ca Se obține astfel schema echivalentă a amplificatorului ca în figura 5 17 a, cînd dioda se înlocuiește cu schema echi- 187 valentă-serie sau ca în figura 5 17 b, cînd dioda se înlocuiește cu schema echivalentă-paralel Circuitul oscilant al amplificatorului are în ultimul caz admitanța: ^ed = Pl^G + Pl G, — Ge + / F W (Ce +p2i Ce + pl Cs) 1 , 2ttZ] ctg — (5 97) Condiția de rezonanță va fi: ІтЪ = 0, adică înlocuind relațiile (5 102) și (5 103) în (5 101) coeficientul de zgomot la adaptare devine: (5 104 Relația (5 104) arată că în regim de adaptare, F2Po[} i> 2 și crește la o bandă de trecere dată, cu mărirea amplificării în putere, precum și a curentului diodei, depinzînd de zgomotele sarcinii Coeficientul de zgomot în regimul amplificării maxime în putere cînd este satisfăcută egalitatea (5 55), are expresia: = 1 + GctG~- + G, (5-105) unde ta este dată de relația (5 22) Din expresiile (5 50) și (5 55) rezultă: și respectiv: Gc = G — 2p]^Ga + Ge = 'Lr CByj- - lp-iMGG Ge = = 2^-2=Cy^ BfT+G , 190 care înlocuite în relația (5 105) conduc la: Ge (l+td) (5 106) Schema echivalentă din punct de vedere al zgomotelor, in cazul folosirii schemei echivalente-serie (fig 5 14) pentru AFFI cu diodă-tunel este prezentată în figura 5 19 Coeficientul de zgomot, conform definiției, este dat de relația (1 35), adică: F - —/k'A'— = 1 -| -, (5 107) v 4 p P 4 ^^0 z^inlr ^VintrPQ unde Pzqpr reprezintă puterea de zgomot propriu, adică puterea de zgomot din sarcină, produsă de toate sursele de zgomot, în afara zgomotelor sursei de semnal înlocuind zgomotele fracționare ale diodei-tunel montate în circuit, cu un generator echivalent de tensiune constantă, a cărei dispersie este dată de relația >'2= 2eIeBr2, schema din figura 5 19 va conține numai generatoare de tensiune Puterea zgomotelor la ieșire este: P — г — 1 z3ies — lz0 s (5 108) Ț unde — Е2Яс + E2gg 4- E2Sp + E2g P± deoarece dioda-tunel compensează parțial pierderile din circuitul oscilant, ceea ce justifică relația (5 115) și denumirea lor de amplificatoare „reflectante" Admitanța circuitului oscilant poate fi pusă sub forma: У=^А1^(1+Уа)=^(1+;а), />2 p» unde: G = Gc—Ge este conductanța circuitului oscilant în gol; а = -dezacordul generalizat al circuitului în AS gol, iar amplificarea în putere devine: AP f 2g - g (1 + ;’ 2g + Gl L ft + G ] [Л + c de unde, avînd în vedere relația (5 119) rezultă: (5 121) U 7C C Produsul УАр0Бу2 este cu atît mai mare, cu cît factorul de mărit al diodei-tunel G* ■ este mai însemnat, cu C, adică cu cît frecvența de lucru a amplificatorului este mai mică în comparație cu frecvența critică Schema echivalentă din punct de vedere al zgomotelor interne se prezintă în figura 5 21 Cuadripolii I și II evaluează pierderile în ghidurile ce leagă antena cu amplificatorul cu dioda-tunel (I) și, respectiv, amplificatorul cu intrarea celorlalte etaje, adică cu sarcina (II) 195 Coeficientul de zgomot al amplificatorului, dacă se neglijează pierderile în ghiduri, se definește prin relația (5 107) care poate fi scrisă și sub forma: pi, capacitatea joncțiunii variază periodic cu frecvența de pompare La diodele cu germaniu dependența capacității Ce de tensiunea и este dată de relația: [ 1 — au 202 iar la diodele cu siliciu de expresia: C tinde a — 2 — 3 la majoritatea diodelor Pentru и == UA + up, capacitatea joncțiunii devine: sau unde: c С e0 bo = 2 3 -■ reprezintă capacitatea în punctul */1 — aUA de funcționare Punctul de funcționare al amplificatorului parametric se ilege de obicei, astfel îneît să fie satisfăcută inegalitatea: p 1 1 - în aceste condiții capacitatea joncțiunii poate fi pusă ■ul> forma: Ce^C0(l auv 1 L с l1 i 1 auv 1-atzJ 2^3~ °l Г2-:-3 1 — aU A Ce C0(l + 2Ycos yt + Oy) se aplică prin filtrul Ry, Xy la capacitatea: C(/) = C0(l + 2Ycosco20 = Co + (6 2) 204 i are variază armonic sub acțiunea tensiunii de pompare Circuitul generatorului de pompare nu s-a mai reprezentat in schema echivalentă, pentru simplificare Ca urmare a acțiunii semnalului asupra capacității parametrice, în circuitul său apar curenți cu frecvențele și gj3 = ( + + U'~4- Lige-t"»' 4- 205 Componentele sarcinii electrice ce variază cu frecvențele /1 Și /з din ultima relație sînt: = (C ‘-;Ъ3(уС0(71’+ C0f73*)e-^3‘ di Se trece de la valorile instantanee la amplitudinile complexe ale acestor curenți Pentru simplificarea calculelor se exclud din analiză amplitudinile complex-conjugate U* și (73 O asemenea transformare este echivalentă cu variația modulelor și fazelor inițiale ale tensiunilor și u3 Variația fazelor inițiale și 3C0 Expresiile astfel obținute reprezintă ecuațiile unui cua-dripol liniar, definite de parametrii de tip У Pentru o ana- 206 liză mai comodă a amplificatorului se trece de la parametrii de tip У, la parametrii de tip Z, conform relațiilor cunoscute : unde ДУ = yny22 - y12y21 = Ы1«3с2 + + ^21 — 7 ~ Ș1 z22 — 7 ~ , 7«iC 7w3C 7“iC 7co3C unde C = C0(l — у2) Odată definiți parametrii de tip Z se poate înlocui capacitatea parametrică cu un cuadripol echivalent (fig 6 5) Rezistența de pierderi rp este prezentă atît în circuitul de intrare, cît și în circuitul de ieșire, deoarece prin ea circulă atît curentul Z1, cît și Z3 Schema din figura 6 5 reprezintă, de fapt, schema echivalentă a amplificatorului parametric cu diodă semiconductoare, pentru care este valabil următorul sistem de ecuații liniare: = (^11 4“ 4” ^12-^3' ,, (6-4) US3 = 4~ (-2^22 4" -23)Z3, 207 unde: Zx = 7?c + Rx+^v + /Xi exprimă impedanța primului circuit oscilant, acordat pe frecvența fx, Z3 — Rs + + R3 + rp + уЛ'3 — impedanța celui de-al doilea circuit oscilant, acordat pe frecvența /3 Impedanțele Zu, Z12, Z21 și Z22 nu depind de timp Faptul că un circuit cu parametrii variabili este descris de un sistem de ecuații liniare cu coeficienți constanți a permis înlocuirea schemei reale cu cea echivalentă din figura 6 5 în schemele reale de amplificatoare parametrice US3 = 0 în aceste condiții din cea de-a doua ecuație a sistemului (6 4) rezultă: iar din prima ecuație: de unde se obține curentul I3 prin sarcină: (6-5) Puterea semnalului util la ieșirea amplificatorului este: I Г | U,x I3 R, | (zu + Л) (Z22 + z3) - z12z211* ‘ Cum puterea semnalului, în condițiile adaptării la intrare, este P3 = I ЛI2 P amplificarea în putere a amplificatorului va fi dată de relația: д = = 47?c7?»1M2 -, (6 6) p px | (zn + zj (z22 + z,) - z12z21 p 208 La rezonanță, reactanțele Xn și X22 sînt compensate de reactanțele filtrelor Xx și X3 și considerînd 7?x = 7?3 = 0, amplificarea în putere devine: J 4ДС7?, | Z21 (6-7) | (^C + rp) (Rs + Гр) — ^12^21 i" Presupunerea 7?x = 7?3 = O este perfect valabilă, deoarece circuitele oscilante sînt în general cu constante distribuite, care au pierderile foarte mici înlocuind în relația (6 7) ȘÎ rezultă: A po I ^21 I2 = —^12^21 — 2C2 (7?s + Гр)2 Ra + rp + 1 L (fl« + гр)“1“зс Se va arăta mai tîrziu că rezistența de intrare a capacității variabile C(t) are expresia (relația 6 10): R intr = -1 ;, (7?s + Гр) cojC^C- astfel că relația (6 8) se poate scrie și sub forma: 4-RgR stoșRintr “1 (Л, + rp) (^G + rp + ^intrP La adaptare RG = Rintr Și considerînd rezultă Apo 27?, intr ' p J °3 Rs 1 P° Ы1 ns + rp (6-9) 209 Din ultima relație se observă că pentru rp —> 0, coeficientul de amplificare în putere tinde către valoarea sa maximă: A — ром W1 ’ Cum amplificarea în putere a amplificatorului parametric schimbător cu frecvență superioară este direct proporțională cu raportul frecvențelor , pentru obținerea unei amplificări importante este necesar ca frecvența de pompare/2 să fie mult mai mare ca frecvența a semnalului ce trebuie amplificat Amplificarea în putere a semnalului aplicat la intrarea amplificatorului parametric are loc pe scama transferului energiei oscilațiilor generatorului de pompare către oscilațiile semnalului de intrare Acest transfer se produce în cîmpul electric al condensatorului variabil, a cărui capacitate C(Z) variază în ritmul frecvenței de pompare /2 Impedanța de intrare a amplificatorului la bornele generatorului Usx, obținută din sistemul de ecuații (6 4) în care se consideră US3= 0, este: 7 s 7 | 7 ^12^21 ^intra — ——r——“ — -b Zn - - ■ Z-j ^22 ‘ ^3 Pe de altă parte, impedanța de intrare a capacității variabile C(Z) se obține din relația de mai sus, excluzîndu-se termenul Zv care reprezintă impedanța circuitului de intrare cuplat cu sursa de semnal, adică: 7 7 Z12Z21 ^intr Л11 „ • 22 " 3 La rezonanță, impedanța Zn — —— este compensată dereactanța Xp iar în circuitul de ieșire impedanța Z22 = —— este compensată de reactanța X3, astfel că impedanța de intrare are caracter rezistiv și egală cu: Rfnlr 210 sau înlocuind expresiile impedanțelor Z12 și Z21 Și conside-rînd R3 = 0, rezultă: Rwr=—• (6-ю) «1Ь>зс (R, + rp) în mod analog se obține rezistența de ieșire a capacității parametrice: • (6 11) Din aceste relații se observă că amplificatorul parametric schimbător cu frecvență superioară are rezistențele de intrare și ieșire pozitive, ceea ce înseamnă că el funcționează întotdeauna stabil și nu manifestă tendința de a intra în oscilație Filtrele de la intrare și ieșire sînt circuite oscilante-serie acordate, și de aceea benzile lor se calculează cu relațiile: (Bf2-)i = S1/x și respectiv (^Ѵ"з)з = ^з/з> unde și S3 sînt amortismentele echivalente ale filtrelor de intrare și respectiv ieșire Deoarece /3 rezultă (By^)3 (B/"2)1 banda am- plificatorului parametric va fi dată doar de circuitul de intrare, adică ty» = (ВГ2\ = 8J1, unde: = So + SiB«r + 8G; So— reprezintă amortismentul propriu al circuitului de intrare, care este foarte mic, și, de obicei, se neglijează; 8inlr — amortismentul introdus în circuit de rezistența de intrare a capacității parametrice; 8e — amortismentul introdus de rezistența internă a sursei de semnal La adaptarea sursei de semnal cu rezistența de intrare a capacității C(Z), în ipoteza rp — 0, Rr= 0, este satisfăcută egalitatea Rintr = Ra De aceea ă, 28{nlr = 28, 211 unde 8 = ^і»(г = 80 Presupunînd că în circuitul de intrare nu există aită capacitate în afara capacității C = C0(l—y2) rezultă: S — Rintr WjC — Y3 , 0)зС (Rs + rp) iar banda de trecere a amplificatorului devine: (Ву-г)а11 = 2Х/i = - • (6-12) ît/зС {R, + rp) Se observă că banda de trecere a amplificatorului depinde de rezistența de sarcină De aceea, pentru o rezistență de sarcină calculată din condiția de bandă, adaptarea se realizează prin alegerea în mod corespunzător a impedanței interne a sursei de semnal, astfel încît pe frecvența de rezonanță să fie asigurată egalitatea Rintr = RG 6 2 2 COEFICIENTUL DE ZGOMOT La intrarea amplificatorului parametric apar zgomotele termice produse de rezistențele Ra, Rt și rp Aceste surse sînt independente, de aceea dispersia lor este: = 4Л(ТОЯС + TRt + Tprp )B, (6 13) unde: To — reprezintă temperatura camerei; T — temperatura circuitului oscilant de intrare (temperatura amplificatorului; Tp—temperatura diodei parametrice în mod asemănător dispersia tensiunilor de zgomot independente de la ieșire este: = 4Ă(T2?3 + ТЛ)В (6 14) Pentru determinarea coeficientului de zgomot trebuie calculate dispersia curentului de zgomot I*gs de la ieșirea amplificatorului produs de toate generatoarele de zgomot 212 (Uzgi și Uzg^} și dispersia curentului de zgomot de la ieșire produsă doar de zgomotele sursei de semnal Amplificatorul este un cuadripol liniar și din punct de vedere al zgomotelor interne De aceea rămîn valabile, și în cazul de față, relațiile: = (Zu + Z^)lzgl + Z12/zj3; (6 15) Uzg3 = Zfrlzty + (Z22 + Z^)Izg3, analoage cu cele ce descriu amplificatorul din punct de vedere al semnalului (relația 6 4) Curentul total de zgomot de la ieșirea amplificatorului este determinat atît de tensiunea totală de zgomot de la intrare UZgl, cît și de cea de la ieșire Uzg3 De aceea pentru determinarea sa se folosește principiul superpozitiei în acest scop se presupune mai întîi că Uzg3 — = 0 Din cea de-a doua ecuație a sistemului (6 15) se obține: j = (Z22 + Z3)f> (6 16) 7 2?3’ ' ' X21 iar din prima ecuație, după înlocuirea relației (6 16), rezultă : ТГ (Zji 4" Zj) (-^22 4* A) | 7 1 /' Vz?1 — — ——~ rZ12 \JZg3, ■^21 J de unde •, 93 (^n 4- Zi) (^22 4- Z3) — ZnZ21 Dispersia acestui curent de zgomot este egală cu pătratul modulului său, adică: 2'2 = I Z21 I2 I Uzgx I2 (6 17) I (^1 4- zj (ztt + z3) - z12z2112 Presupunînd Uzgi = 0, din prima ecuație rezultă: 213 care, înlocuit în cea de-a doua, permite obținerea tensiunii de zgomot de la ieșire : = [~zn1’+z1 + ^22 + de unde f 4- ‘"3 (Al + A) (AS + А) - A2A1 și, însfîrșit, = ІА1+А|2^3 1 (Al + A) (A2 + A) - A2A1 1= ’ (6 18) Evident că dispersia curentului total de zgomot din circuitul de sarcină este: Г2 T'2 l T"2 1гд3 П izg3 sau înlocuind cu relațiile mai sus obținute 72 = 1 Al I2 + 1 Al + А I8 U2z,3 1 (Al + A) (A2 + A) - AsAi I2 (6-19) Pentru calculul dispersiei curentului de zgomot de la ieșirea amplificatorului, produs de zgomotul sursei de semnal, este suficient ca în relația (6 17) să se înlocuiască U2g = = 4kT0BRa 1 Prin urmare /2 = 1 Ai |2 4kT0BRG !03g 1 (^11 + A) (^22 + A) - AjAi I2 ’ (6 20) Conform definiției, coeficientul de zgomot va fi dat de relația F = = I Uzai I2 , lzn + Al8 иЪз Ѣз UToBR0 |Z21p ’ 4kT0BRa G 214 La rezonanță ZIX + Zx — Ra 4- rp + Rx, iar I+ Л I2 = (Ra + rp + Rx)2, l^21|2 = -f~’ 1 -11 coțC2 și astfel coeficientul de zgomot devine: P , TRX+Tprp {R(f + Гр + Лі)2 о2с а ТрГр +TR3 Л> • 10 GHz crește mult coeficientul de zgomot al diodei amestecătoare, cuplate după amplificatorul parametric De aceea, coeficientul de zgomot al receptorului cu amplificator parametric cu frecvență de pompare f2 ~> 10 GHz și o anumită frecvență a semnalului de intrare, practic nu depinde de f3 Rezultă, așadar, că pentru frecvențe de semnal Д Ș> 1 000 MHz(X ‘ + й: ■ în mod analog tensiunea cu frecvența-diferență capătă aspectul: wd(/) = Ddcos(wu/ + i‘ + (Co Ud+yC0U, )e~3a* ’ 217 Celelalte componente nu interesează, deoarece ele practic nu influențează funcționarea amplificatorului parametric Derivatele relațiilor (6 23) reprezintă curenții din circuitele de intrare și respectiv de ieșire: (c0 ue +ycod:) л ‘ -^s (cou:+ a/ =>d (C0Ud + уСои:) ‘ -j d CQ Deoarece în schema echivalentă din figura 6 6 elementele celor două circuite sînt legate în serie este mai comod, pentru deducerea relațiilor de calcul, să se folosească matricea de tip Z a capacității variabile La trecerea de la matricea de tip Y la cea de tip Z, folosind relațiile (6 3), se obține: AY = ыя wd CI (1 — у2) = w, wd Co C, iar ^21 — j ’ Y,22 — —— ■ С сод C 218 Se observă că impedanțele Zu și Z12 au caracter capacitiv, iar Z21 și Z22 au caracter inductiv Cunoașterea parametrilor matricei Z a capacității variabile C(Z) permite aflarea impedanței de intrare a capacității conform relației: = (6 27) ■^22 Г -^2 unde Z2 = R2 + yX2 reprezintă impedanța circuitului oscilant de la ieșire; R2 = RC2 + rp — rezistența totală de pierderi a circuitului de ieșire Impedanța totală a circuitului de ieșire este: Z22 + Z2 = R2 j ( • Deoarece Z22 are caracter inductiv, circuitul oscilant de ieșire va trebui să aibă reactanță capacitivă, pentru ca la rezonanță să se compenseze reciproc Deci astfel că ultima relație devine: Z22 + Za= T?2| 1 + / î - L -^2 - Г-^-aC2 f Ca 219 adică C3 = C “o2 rezultă «02 C2 “> unde a„ = — f -j reprezintă dezacordul generalizat 32 “o2 od ) al circuitului de ieșire Cu aceste transformări, avînd în vedere și relațiile (6 26), impedanța de intrare (relația 6 27) devine: intr ^11 X2 tod 1 (6 33) La rezonanță coeficientul de amplificare în putere are expresia: 4J?o/?c , (1 -M2*1 (6 34) de unde se observă că amplificarea crește odată cu mărirea coeficientului de stabilitate, tinzînd către infinit dacă coeficientul de stabilitate tinde către valoarea kst — 1, cînd rezistența negativă —R tinde să compenseze în totalitate pierderile produse de rezistența Rv în asemenea cazuri, o mică variație a rezistenței negative (de exemplu ca urmare a variației amplitudinii tensiunii de pompare) conduce la o variație însemnată a amplificării De aceea, asigurarea stabilității în funcționare a amplificatorului parametric cu rezistență negativă constituie o problemă dificilă pentru coeficienți de stabilitate mari Pentru asigurarea transmiterii dirijate a energiei, în amplificatorul parametric se folosesc alături de circulatoarele cu ferită, și izolatoarele (ventilele) cu ferită (fig 6 9) Un izolator se cuplează între antenă și amplificator și elimină 223 Antenă Izolator I AP Fig 6 9 transmiterea semnalului de la amplificator la sursa de semnal, absorbind unda reflectată în felul acesta rezistența de intrare a amplificatorului cu izolator cu ferită este pozitivă și adaptată cu impedanța de undă a fiderului de antenă Izolatorul cuplat la ieșirea amplificatorului permite trecerea semnalului amplificat către sarcină (intrarea în următorul etaj al receptorului) și împiedică pătrunderea zgomotelor sarcinii către amplificatorul parametric Schema echivalentă a amplificatorului parametric cu izolatoare este identică cu cea a amplificatorului cu circulator (fig 6 8) în cazul de față însă I\\ — Rc^ + rp + 2RS 2RS, deoarece semnalul amplificat este absorbit și de primul izolator cuplat la intrarea amplificatorului parametric Din acest motiv, în cazul de față coeficientul de amplificare în putere este : Л, as -i, P° (1-M2 în timp ce în amplificatorul cu circulator л, =—-—> așadar are valoarea de 4 ori mai mare Pătratul caracteristicii de frecvență a amplificatorului este: + - (6 33) po (1 + аг — As()2 + я2 [₽ (1 + аг) + unde p se obține cu relația (6 33) Avînd în vedere că banda celui de-al doilea circuit oscilant este mult mai largă decît banda amplificatorului parametric, rezultă că pentru un dezacord 2A/= By-, unde By— este 224 banda amplificatorului parametric, dezacordul generalizat al circuitului de ieșire satisface inegalitatea: iar relația (6 35) devine: Pentru j'2 = rezultă banda de trecere a amplificatorului parametric: (6 37) 1 2 ₽ + kst Jo° “ v 7 Lărgimea caracteristicii de frecvență la un nivel oarecare a se obține în același mod, înlocuind în relația (6 36) y2 — 1 ’ - —, adica: O2 J и -w vV (? + w- fo2 ~ I de unde rezultă: Dm relația (6 37) se observă că banda de trecere se micșorează pe măsura creșterii coeficientului de stabilitate, adică pe măsura compensării rezistenței totale de pierderi Rr a primului circuit de către rezistența negativă a amplificatorului Pentru un coeficient de stabilitate convenabil din punctul dc vedere al amplificării, banda de trecere a unui asemenea amplificator are valori în jur de 1% din frecvența purtătoare a semnalului 225 6 3 3 COEFICIENTUL DE ZGOMOT Dispersia tensiunii de zgomot de la intrarea amplificatorului este: 172z3j = 4/eB(T07?c + 1 vrp + TyRc^, unde: To este temperatura sursei de semnal; Tp — temperatura diodei parametrice; — temperatura amplificatorului Dispersia tensiunii de zgomot a celui de-al doilea circuit oscilant este: U%g = AkB(TPrp + T2RC), în care T2 reprezintă temperatura acestui circuit Tensiunea de zgomot UZg produce un curent în primul circuit unde este cuplată sarcina, ca urmare a reacției interne a amplificatorului Amplificatorul parametric constituie un circuit liniar cu parametrii variabili și din punct de vedere al zgomotelor De aceea și pentru zgomote va fi valabil sistemul de ecuații liniare definite de matricea de tip Z, adică: = (^11 + z1)4i + z1Ât; == Zgt (^22 “b Coeficientul de zgomot al amplificatorului relația: (6 39) este dat de (6 40) ,2 F = -^ Z!7 2 unde și I%g reprezintă dispersiile curentului total de zgomot și respectiv curentului de zgomot al sursei de semnal, din sarcină Dacă se presupune U*g = 0 din sistemul (6 39) rezultă dispersia curentului de zgomot din sarcină produs de tensiunea U^, adică 4 = (■^22 T ^2) (Zn + Z2)(Z22 + Z2) — z12z21 226 iar dispersia sa este: i z22 + z,12 ѵ2г„ Г2 = — ± 6 41) I (^u + ^i) (222 + z2) - z12z2112 în ipoteza Uzg =0, din același sistem de ecuații rezultă curentul de zgomot produs în sarcină de tensiunea U*li2 (de sursele de zgomot din cel de-al doilea circuit oscilant) Dispersia acestui curent de zgomot este: |Z12|aZ7*« Л?= (6 42) 1(^11 + ^1)(^22 4” ^2) ^12^21|2 Dispersia curentului total de zgomot din sarcină va fi suma celor două dispersii mai sus calculate, adică Г2 Г2 I r"2 Pentru aflarea dispersiei curentului de zgomot produs în sarcină de zgomotele sursei de semnal este suficient ca în relația (6 41) să se înlocuiască U2gi cu U2ISq = AkT0BRG Cu aceste observații relația (6 40) poate fi scrisă sub forma: r'2 , т"2 rr2 \7 I2 Г7*2 F = + -1 (6 43) 4AT0B7?e |Z22 + Z2|24*7'0B7?o v ' unde avînd în vedere relațiile (6 26) și faptul că pe frecvența de rezonanță Z22 + Z2 — R2 se poate scrie că: И12І» И22 + ^2|2 sC Z22 + Z2 = R2(l + /a2) se obține: Ya 1 ^1^2 (1 + f“l)(1 + /«2) “ -„ 229 Dacă în ultima expresie se ține seama de relația (6 29) și definiția coeficientului de stabilitate, se obține, în final, I*d = -îî-21 6 47 ЛЛ [(1 +/«х)(Ц-/аа)— Л,(] Coeficientul de amplificare în putere are expresia: A p° - - 4дсдо^*2 P Pg U2St 4Rg Din relația (6 47) rezultă ^ = , U2, л1д2[(1 - k,t - aia2)2 + (aj + a2)2] astfel că amplificarea în putere devine: P ~JaC2RlRl К1 - Ли - + («i + (6 49) (6 50) 230 de unde se observă că amplificarea în putere a amplificatorului parametric cu rezistență negativă cu schimbarea frecvenței crește odată cu mărirea coeficientului de stabilitate De asemenea, amplificarea în putere este proporțională cu raportul — într-adevăr cu sporirea frecvenței-diferență crește viteza de variație a sarcinii electrice din cel de-al doilea circuit ceea ce produce creșterea amplitudinii curentu-di lui /î Din relațiile (6 48) și (6 49) se obține: 2 = Ap (l-*,t)a A~ (1 — axa2 — kst)2 + (aj + a2)2 ‘ o sau avînd în vedere relația (6 33): V2= (1~M 2 (6 51) (1 -а2Э -Â',d2 + ^(14- ₽)2 Pentru a,= a, = din condiția v2 = — se deduce 2 2° Vo2 - lărgimea caracteristicii de frecvență la un nivel oarecare, în condiția (i -M3 = L parametrul ₽ este egal cu: 8 = — - “2 “ /о, ( ВГ1 ' în cazul unei amplificări mari în putere (&si = 1), banda de trecere a amplificatorului parametric este mult mai mică decît media geometrică dintre banda de trecere a celor două circuite; de aceea se poate considera că 2f0t —J a2 — 1 (6 54) Pentru a = У 2 rezultă banda de trecere a amplificatorului: T’ (6 55) 1 1' p de unde se vede într-adevăr, că pentru kst Sj 1 banda de trecere se îngustează foarte mult, tinzînd către zero In continuare se va determina impedanța de ieșire a capacității parametrice, adică influența diodei parametrice asupra celui de-al doilea circuit în care se află cuplată sarcina Din sistemul de ecuații (6 46), pentru Us — O rezultă impedanța de ieșire a amplificatorului: ZieSa - =^- + Z22 - = Z2 + zieș (6 56) unde ^ies ‘ z z ■ 12 21 reprezintă admitanta de ieșire a Z -L 7 Z11 I z-i diodei varactoare montată în schema amplificatorului parametric cînd intrarea sa este în scurtcircuit (Ds = 0) Dacă în relația (6 56) se înlocuiesc parametrii Z (relațiile 6 26), se obține: ыйС citfOjC2/?! (1 + fad La rezonanță ax= O, iar Z92^f -, și este compensată de reactanța capacitivă X2 a celui de-al doilea circuit, așa că impedanța de ieșire devine: ieș o C Jdb>s С2Г?! (6 57) 232 Rezultă că dioda parametrică introduce și în circuitul de ieșire o rezistență negativă Aceasta înseamnă că zgomotele sarcinii, care este cuplată în acest amplificator în cel de-al doilea circuit, sînt amplificate și, ca urmare, coeficientul de zgomot este ridicat Procedîndu-se, ca și la amplificatorul parametric cu rezistență negativă, fără schimbarea, frecvenței, se obține pentru coeficientul de zgomot relația: - 1 |‘ /?c’ ?1 ' ' p | c,) /?i Де, Г2 + rvTP ■ ■ ло7' (6 58) Se observă deci că micșorarea coeficientului de stabilitate, deci a amplificării în putere, duce la creșterea coeficientului de zgomot Creșterea frecvenței de rezonanță fa a circuitului de ieșire duce la micșorarea coeficientului de zgomot Sporirea frecven-ței-diferență are ca urmare creșterea amplificării în putere a semnalului, ceea ce evident micșorează influența zgomotelor celui de-al doilea circuit și ca atare coeficientul de zgomot se reduce Acesta poate fi micșorat și prin răcirea amplificatorului și diodei parametrice Pentru micșorarea influenței zgomotelor rezistenței de sarcină, asupra coeficientului de zgomot al amplificatorului, sarcina se cuplează la amplificator prin intermediul unui circulator răcit, ca în figura 6 11 Antene Sarcina absorbentâ Fig 6 11 233 6 5 AMPLIFICATOR PARAMETRIC CU REZISTENȚA NEGATIVĂ CU UN SINGUR CIRCUIT OSCILANT în amplificatorul parametric cu rezistență negativă, cu un singur circuit oscilant, frecvența de pompare este egală sau aproximativ egală cu dublul frecvenței de semnal în primul caz, frecvența-diferență fa = fp —f,= f,, iar în cel de-al doilea ea se deosebește de frecvența de semnal cu cîțiva megaherți în ambele regimuri de funcționare, frecvențele f, și fd se vor afla în banda de trecere a circuitului de intrare și de aceea nu este necesară folosirea celui de-al doilea circuit Dacă fa= fs, cele două oscilații nu pot fi filtrate prin metode obișnuite de selecție în frecvență și deci ambele oscilații vor produce o cădere dc tensiune pe sarcină Evident că amplificarea în putere va fi maximă dacă curenții sînt în fază și practic nulă, cînd vor fi în antifază De aceea, pentru obținerea unei amplificări în putere convenabile, este necesară fazarea oscilațiilor de semnal și de pompare, ceea ce ridică mari greutăți din punct de vedere practic Amplificatoarele parametrice ce folosesc ambele benzi dc frecvențe — de semnal și diferență — se numesc amplificatoare cu două benzi sau circuite oscilante și ele au fost descrise în paragrafele precedente Spre deosebire de acestea, în amplificatoarele cu un singur circuit oscilant se folosește numai banda frecvenței fs, care este selectată cu un filtru de bandă și canalizată către sarcină Curentul cu frecvența fa se închide prin circuitul oscilant de intrare, care simultan îndeplinește și rolul de circuit oscilant în gol în acest caz nu este necesară fazarea oscilațiilor de semnal și de pompare; de aceea regimul de funcționare cu o singură bandă a căpătat o largă răspîndire în amplificatoarele parametrice utilizate în instalațiile de recepție Amplificarea în putere și banda de trecere a amplificatorului parametric cu rezistență negativă, cu un singur circuit oscilant, pot fi deduse din relațiile (6 34) și respectiv (6 37) valabile pentru amplificatorul cu două circuite oscilante dacă în ele se introduce a>d == ws Coeficientul de zgomot se va determina, de asemenea, cu relația (6 45) pentru coe = 234 în figura 6 12 este reprezentată schema de construcție a unui amplificator parametric cu rezistență negativă cu un singur circuit oscilant în gama de 3 cm, cu circulator Amplificatorul conține două cavități rezonante ce se acordă cu ajutorul pistonașelor Cavitatea rezonantă (7) se acordă pe frecvența de semnal /, = 11,75 GHz cu ajutorul pistonului (2) și șurubului (5), iar cavitatea (4) se acordă pe frecvența de pompare fv = 23,1 GHz, cu ajutorul pistonului (5) Intre cavități este prevăzut un orificiu în care se plasează dioda semiconductoare (6) Tensiunea de polarizare a diodei se aplică prin mufa (7), care este șuntată din punct de vedere al radiofrec-venței de condensatorul (5) Circulatorul se cuplează cu cavitatea 1, acordată pe frecvența de semnal cu ajutorul unei diafragme inductive variabile (9) Cu o diodă din arseniură de galiu, a cărui capacitate este de ordinul 0,2-=-0,4 pF, se obține amplificare în putere de 10 dB, banda de trecere de 53 MHz și coeficientul de zgomot de 3,2 dB, cînd întregul amplificator lucrează la temperatura camerei Prin răcirea diodei coeficientul de zgomot poate fi redus pînă la valori foarte apropiate de unitate CAPITOLUL VII AMPLIFICATOARE CUANTICE 7 1 PRINCIPIUL DE FUNCȚIONARE Mărirea sensibilității instalațiilor de recepție este legată direct de reducerea coeficientului de zgomot al AFFI înlocuirea amplificatoarelor parametrice cu amplificatoarele cuantice permite îmbunătățirea sensibilității instalațiilor de recepție și, ca urmare, creșterea razei de acțiune a liniilor de radio legătură, pînă la aproximativ de două ori Din acest motiv, asemenea AFFI și-au găsit aplicație în instalațiile de recepție de înaltă sensibilitate de radiolocație și destinate legăturilor cosmice Coeficientul de zgomot al amplificatoarelor cuantice este foarte apropiat de unitate (Fzg Si 1,005—1,05), în condițiile unei amplificări în putere de ordinul 10—30 dB și a unei benzi de trecere de ordinul zecilor de megaherți în amplificatoarele cu tuburi și semiconductoare amplificarea se realizează pe baza transferului energiei cinetice a purtătorilor de sarcini, pe care au căpătat-o de la sursa de alimentare, la semnalul de radiofrecvență ce trebuie amplificat Asemenea elemente active, odată cu amplificarea semnalelor produc și importante zgomote, datorită caracterului haotic al emisiei și deplasării fasciculului de purtători, cît și distribuției sale haotice în circuitele anexe Substanța, conține însă și microparticule neutre din punct de vedere electric — atomi și molecule, — care au diverse niveluri energetice discrete, definite de rezerva de energie posedată de electronii legați Transferul energiei 236 acestor microparticule la cîmpul electromagnetic de FFI, constituie principiul de funcționare al amplificatoarelor cuantice Cu alte cuvinte, amplificarea în cazul de față se obține prin interacțiunea dintre cîmpul electromagnetic și micro-particulele neutre ale substanței; de aceea amplificatoarele cuantice au nivelul zgomotelor interne foarte redus Trecerea pe un nivel energetic inferior este însoțită de o emisie de energie electromagnetică, a cărei frecvență, conform relației lui Max Planck, este proporțională cu diferența energiilor corespunzătoare acestor niveluri: /= (7 1) h unde JF2 și W1 reprezintă energia nivelurilor energetice superior și, respectiv, inferior; h — 6,62310~27 erg s este constanta lui Planck în mod asemănător, trecerea microparticulelor de pe un nivel energetic inferior pe unul superior, se face cu absorbție de energie de la cîmpul electromagnetic exterior ce acționează asupra substanței Cuanta de energie absorbită este dată tot de relația lui Planck și este egală cu Ѵ=Ж2-И\ (7 2) Rezultă, așadar, că interacțiunea dintre cîmpul electromagnetic și microparticule se reduce de fapt la transferul '•nergiei sub formă de cuante, de la microparticule la cîmp și invers Emisia de energie de către microparticule sub influența împului electromagnetic se numește emisie indusă sau stimulată în afara emisiei stimulate apare și o emisie spontană, limisia spontană sau naturală constituie un proces aleator și ea se materializează în amplificatoarele cuantice sub forma zgomotelor interne Probabilitatea trecerilor spontane, fiind proporțională cu puterea a treia a frecvenței, zgomotele trecerilor spon-tane, în gama frecvențelor folosite în radiotehnică sînt foarte 237 mici Ele se manifestă în gama undelor luminoase, unde trebuie luate în considerare în amplificatoarele cuantice se folosește emisia stimulată a microparticulelor Cea mai mare răspîndire au căpătat-o amplificatoarele cuantice cu substanță solidă^ care pot asigura amplificarea semnalelor de frecvențe mai joase (începînd cu gama undelor decimetrice) în limitele unor benzi de trecere mai largi în comparație cu cele cu gaz Explicația este foarte simplă Corpurile solide au o mare densitate de molecule pe unitatea de volum și deci, chiar în condițiile în care energia cedată de fiecare microparticulă este mai’ mică, ceea ce conform relației lui Planck are loc pe frecvențe mai joase, energia totală cedată în urma emisiei stimulate va fi suficientă pentru amplificarea cîmpului electromagnetic ce a produs această emisie Sistemele cuantice din amplificatoarele cuantice cu corp solid folosesc trei niveluri energetice (Fig 7 1) în cazul absenței cîmpului electromagnetic exterior, în condițiile echilibrului termodinamic, numărul mediu de microparticule (populația) n2 care se găsește pe un nivel energetic, funcție de numărul de microparticule n1 de pe alt nivel energetic este dat de formula lui Boltzman: w2 - w nz = kT (7 3) unde: k — 1,38 10 23 j/K este constanta lui Boltzman; T — — temperatura absolută în Kelvin Dependența (7 3) este reprezentată în figura 7 1 prin linie punctată Se observă că microparticulele de pe nivelurile superioare sînt mai puține, decît cele de pe nivelurile inferioare Dacă asupra sistemului de microparticule se aplică 238 un cîmp electromagnetic cu frecvența /13 = ——— , unele h microparticule de pe nivelul inferior (7) vor trece pe nivelul superior (5), absorbind energie de la cîmpul electromagnetic și invers de pe nivelul superior (5) pe nivelul inferior (7), cedînd energie cu frecvența f13 cîmpului electromagnetic Probabilitatea trecerilor microparticulelor de pe un nivel inferior pe unul superior este egală cu probabilitatea trecerilor de pe un nivel superior pe unul inferior în cazul de față p13 — p31 Cum însă ;î1>»3, sub influența cîmpului electromagnetic, mai multe microparticule de pe nivelul W\ vor trece pe nivelul W3 în felul acesta, sub influența cîmpului electromagnetic excitator, numărul de microparticule de pe nivelul inferior se micșorează în favoarea celui de pe nivelul superior, pînă apare echilibrul dinamic La echilibru dinamic w3 = n[ Evident că, pînă la apariția echilibrului dinamic, energia absorbită de la cîmpul electromagnetic va fi mai mare decît energia radiată de microparticule La echilibru dinamic cele două energii sînt egale în felul acesta sistemul de microparticule a fost excitat, evident, pe baza unui consum de energie electromagnetică de la cîmpul electromagnetic de frecvență /13 produs de un generator de pompare Pentru a obține amplificarea unui cîmp electromagnetic este necesar ca energia radiată de microparticule să depășească energia absorbită de ele în acest scop, în sistemul cuantic, excitat de generatorul de pompare cu frecvența /13, se introduce oscilația de semnal cu frecvența /32 ce trebuie amplificată Ca urmare, energia radiației induse pe frecvența f32, a microparticulelor ce trec de pe nivelul superior (5), pe nivelul inferior (2), va depăși energia absorbită de cele ce trec de pe nivelul inferior (2) pe cel superior (3), deoarece prin inversiunea de populație făcută sub acțiunea generatorului de pompare, s-a realizat inegalitatea n'3 > n2 Astfel, oscilația de semnal cu frecvența f32, va fi amplificată Sistemul cuantic cu inversiune de populație poate fi caracterizat prin temperatură negativă 239 într-adevăr relația (7 3) pentru sistemul cuantic excitat capătă forma: , w,-wl 211 = e kT n2 sau logaritmînd-o devine: 111 3 ~ 2 ( Я2 kT de unde: Г = — ІГз ~ ”'2 ■ (7 4) ліп 211 ”2 La echilibrul termic, cînd «3 пг, numitorul ultimei relații devine pozitiv și temperatura Г este negativă Evident, noțiunea de temperatură negativă nu are un sens fizic întreruperea generatorului de pompare face ca sistemul cuantic cu inversiune de populație să revină în starea inițială Energia emisă de microparticulele ce trec pe nivelurile inferioare, se disipă sub formă de căldură, iar echilibrul termic apare în timp Trecerea sistemului cuantic, din starea de excitație în starea de echilibru, are loc după o lege exponențială Constanta în timp г a acestui proces se numește timpul de relaxare Timpul de viață al microparticuleîor excitate este relativ mare: în gama centimetrică de aproximativ o microsecundă, iar în gama optică de ordinul IO2 -f- IO4 micro-secunde în calitate de corp solid, se folosesc, în general, cristalele paramagnetice impurificate cu ioni de crom, nichel, fier, mangan, cobalt și pămînturi rare (gadoliniu, samariu, erbiu și altele) 240 Este cunoscut că electronii rotindu-se, pe de o parte, pe orbite în jurul nucleului, au un moment mecanic orbital al cantității de mișcare, iar, pe de altă parte, în jurul propriei axe, au un moment de spin Ca urmare al momentului de spin electronii au un moment magnetic propriu, iar ca urmare a momentului orbital electronii creează un curent orbital, deci au un cîmp magnetic orbital Momentul magnetic al atomului reprezintă suma vectorială a momentelor de spin și orbitale ale tuturor electronilor, care se rotesc în jurul nucleului Atomii, care au ocupate toate învelișurile electronice prezintă momentul magnetic rezultant nul Atomii și ionii substanțelor paramagnetice au învelișurile electronice parțial incomplete și deci se caracterizează printr-un moment magnetic diferit de zero Microparticulele substanțelor paramagnetice, electronii^ atomii, ionii etc dispuse într-un cîmp magnetic Я, posedă o energie orientată determinată W, care depinde de unghiul între vectorul cîmpului magnetic exterior H și vectorul momentului magnetic al microparticulei M (fig 7 2): 1Г = MH cosfi Momentul magnetic al particulelor atît ca mărime cît și ca sens are numai valori discrete și constituie nivelurile energetice ale substanței paramagnetice sau magnetonul Procopiu-Bohr dat de relația: qh qh = , 2mc -Ar mc (7-5) unde fi — —; q = 4 8 IO-10 unități CGS, este sarcina 2-rt 7 electronului; ж =9,1 IO-28 g—masa electronului; c = = 3 ■ IO10 cm/s—viteza luminii înlocuind aceste valori rezultă: = 0,927 IO-20 erg/Gauss-1 = 0 92710-20 A m2 Nivelul energetic inițial al micro particulelor paramagnetice dispuse într-un cîmp magnetic exterior, se descompune într-o serie de subniveluri a căror număr este egal cu 2S-j-l 241 Diferența de energie între subniveluri este: ДТ7 = 2%,H = hfd și va fi cu atît mai mare cu cît intensitatea cîmpului magnetic exterior H va fi mai mare în figura 7 3 sînt prezentate nivelurile energetice ale microparticulelor unei substanțe paramagnetice dispusă într-un cîmp magnetic, pentru S = 3/2 (momentul de spin S este dat în unități h/2-) La echilibru termic, numărul mediu de microparticule paramagnetice, care se găsesc pe un anumit nivel se supune legii lui Boltzman (relația 7 3); de aceea funcționarea amplificatoarelor cuantice paramagnetice este identică, cu cea descrisă mai sus Trebuie avut în vedere că diferența de populații între nivelurile energetice este cu atît mai însemnată, deci amplificarea în putere va fi cu atît mai mare, cu cît temperatura cristalului paramagnetic este mai mică Coeficienți de amplificare în putere, de ordinul 10-30 dB, se pot obține dacă cristalul paramagnetic se răcește pînă la temperaturi apropiate de zero absolut în acest scop cavitatea rezonantă cu cristalul paramagnetic se dispune într-un recipient cu heliu lichid, care asigură, o temperatură, de 2 2C? r2 " Ц 1 4- fCr, 0 și amplificatorul va funcționa stabil Rezultă așadar că frecvența semnalului trebuie să satisfacă condiția fs > fcr Frecvența de rezonanță a amplificatorului se obține din condiția: 'dm Za = 0, adică 1 + rfc2 r2 de unde se deduce: 1 1 (7 И) 246 Condiția funcționării stabile a amplificatorului cuantic» dacă se are în vedere relația (7 9), poate fi pusă și sub forma: r± — r > 0 sau: f'l > Г Dacă se definește coeficientul de stabilitate ca raportul r și condiția de funcționare stabilă poate fi pusă și sub forma kst unde : r(/s) = r" - reprezintă rezistența negativă-serie Ii 2 /- 1, rezultă: iar Cer,ț со 1 2C2 z2 “sT-c ь>-Се o așa că amplificarea în putere devine: Л = , (7 17) >'1(1-*J2 (1 + a2) unde: a = —- este dezacordul generalizat al circuitului °e oscilant echivalent cu amplificatorul; 8e = 1 ~* amor- tismentul circuitului echivalent Relația (7 17) este identică cu (5 83) obținută la amplificatorul cu diodă-tunel, fără circulator; de aceea toate relațiile și concluziile din paragraful 5 5 2 rămîn valabile și pentru acest tip de amplificator 248 7 2 1 3 COEFICIENTUL DE ZGOMOT Pe baza schemei echivalente a amplificatorului cuantic prezentată în figura 7 6, schema echivalentă din punct de vedere al zgomotelor interne va avea aspectul din figura 7 7 în schema prezentată, generatorul de zgomot echivalent cu zgomotele sarcinii lipsește, deoarece folosind izolatoarele ca elemente de transmitere dirijată a energiei, zgomotele sarcinii nu vor fi amplificate dc amplificator Din acest motiv rezistența de sarcină rs se consideră „rece", iar zgomotele sale vor fi luate în considerare la analiza zgomotelor etajelor următoare Și în cazul de față coeficientul de zgomot este dat de relația : P D* 77 Zgies =1-4- 1 ies zg л p 4 P Po z°inir unde: Pzgies reprezintă puterea de zgomot produsă în sarcină de toate sursele de zgomot; P*g(es—-puterea de zgomot produsă în sarcină de toate sursele de zgomot, fără a se lua în considerare influența zgomotelor sursei de semnal; АР Ргд— puterea de zgomot produsă pe sarcină de zgomotele sursei de semnal Deoarece toate puterile de zgomot sînt transferate pe aceeași rezistență și anume rs raportul lor poate fi înlocuit cu raportul dispersiilor curenților de zgomot, adică: [G ^z9c rc Ez9r hrl Fig 7 7 249 Din figura 7 7 pentru frecvența de rezonanță, rezultă: /2 Ч + Ч, 4kB(reT, * rTr) - r(A)]2 ” rî(/,) (l-*o)2 Și p = E*oa 4k TaBr° , Z9a ['■it/ ) - »■(/,)j2 4 (/«) u - ло)2 iar coeficientul de zgomot devine: 1 + -^ + -^-, ra g rc D? (7 18) unde Te și Tr reprezintă temperaturile absolute a cavității rezonante și respectiv a cristalului paramagnetic Temperatura absolută a cristalului paramagnetic se calculează cu relația: p cf22 Al — /s2 (7-19) unde /32 și /21 reprezintă frecvențele ce corespund trecerilor 3—2 și, respectiv, 2—7 7 2 2 AMPLIFICATORUL CUANTIC PARAMAGNETIC CU CIRCULATOR Schema unui asemenea amplificator este prezentată în figura 7 8 Semnalul din antenă se aplică prin poarta (7) a circulatorului la poarta (2), la care se găsește cuplat amplificatorul cuantic paramagnetic (ACP) După amplificare semnalul se reflectă și prin poarta (5) se aplică sarcinii (intrarea în următorul etaj al instalației de recepție) Eventualele reflexii din sarcină sînt consumate de sarcina absorbantă Schema echivalentă are aspectul din figura 7 9 Deoarece unda aplicată de la sursa de semnal și cea reflectată (amplificată) sînt separate de circulator, în circuitul 250 oscilant se induce doar rezistența generatorului, care la rezonanță va avea expresia : 'с = Р2-ѣ- (7 20) La adaptarea sursei de semnal cu circulatorul RG = = Zc și rG = p2 '-'С C unde : Zc este impedanța de undă a circulatorului; p — priza ce caracterizează cuplajul circulatorului la circuitul oscilant al amplificatorului în felul acesta rezistența totală pozitivă a circuitului-: Fig 7 S ie echivalent va fi: + ?c, iar condiția funcționării stabile devine: kst — Frecvența critică se va determina cu relația (7 10) în care însă r1 = r[ Amplificarea în putere se va calcula cu relația (7 15) în care rs curentul prin sarcină se calculează cu relația (7 16), pentru rt — rj = — rc + rs- Această observație este justă deoarece unda amplificată trece numai către sarcină datorită circulatorului și nu trece și prin rG 251 Ca urmare, amplificarea în putere va fi dată de relația (7 17) în care = rlc, adică: ,« 4гаГ‘ /т эп A„ = —z -i • ( - 2,1) (1 - W (1 + “2) La rezonanță a = 0 și amplificarea în putere devine: Г = 4Г(}Г’ ' p° A (1 - (7 22) Și în cazul de față asigurînd-se transmiterea dirijată a energiei se recomandă folosirea regimului de amplificare maximă în putere, cînd rG = rs Cum rc 252 unde : w, Lc ra + rc — r Lc Cum rc ra rezultă: ВѴГ = 2îtL sau avînd în vedere relația (7 20): Byr = 2tzLc de unde priza p care realizează banda impusă este dată de relația: P = У (2nLcBV^ + /) (7 29) r c Evident că folosind reprezentarea pierderilor proprii ale circuitului oscilant prin conductanța în paralel Ge = — Cc, schema echivalentă din figura 7 9 devine identică cu cea a amplificatorului cu diodă-tunel din figura5 20; de aceea relațiile deduse în para- graful 5 5 5 sînt întru totul valabile și pentru amplificatorul cuantic pa-ramagnetic cu circulator Pe baza schemei echivalente din punct de vedere al zgomotelor interne prezentată în figura 7 10 rezultă: 72 = Егяа ; (r, + ’c - z)2 (7 30) Ezgr Fig 7 10 (r, + - ’T 253 iar coeficientul dc zgomot va avea expresia: J2 772 i 772 F, = 1 + — = 1 + Яс °r ■ (7 31) r2 p2 zffG Z9G In relațiile de mai sus, Ег reprezintă zgomotul sursei de semnal UZgr, transferat în serie în circuitul oscilant al amplificatorului, adică zgomotul rezistenței re dat de relația : ^0= 4kT0Bre Zgomotele sarcinii nu apar în circuitul oscilant, deoarece sarcina este izolată de circuit de către circulator Rezistența rs din relațiile (7 30) reprezintă rezistența de sarcină transferată în serie în circuitul oscilant Ea influențează curentul de zgomot produs în sarcină de generatoarele de tensiune Ezgg și respectiv E2!Ze == |/ + Ef , dar se consideră „rece", deoarece zgomotele sale nu pot fi amplificate de amplificatorul cu circulator înlocuind expresiile tensiunilor de zgomot în relația (7 31) rezultă: Ег, = 1 + ГсТс + ГпГг (7 32) rG TG Comparînd relația (7 32) cu (7 18) se observă că, coeficientul de zgomot al amplificatorului cuantic paramagnetic cu circulator este identic cu cel al amplificatorului cu izolator Amplificarea în putere a primului amplificator, așa cum s-a arătat mai sus, este însă de cca 4 ori mai mare 7 2 3 AMPLIFICATORUL CUANTIC PARAMAGNETIC CU UNDĂ PROGRESIVĂ Lărgirea benzii de trecere și creșterea produsului ampli-ficare-bandă este posibilă dacă se folosesc amplificatoarele cuantice cu undă călătoare în aceste amplificatoare lărgimea benzii nu este determinată de coeficientul de stabilitate sau 254 rezerva de stabilitate a amplificatorului,ci de lărgimea liniilor spectrale ale substanței active paramagnetice, corespunzătoare trecerilor semnalului, așa că sistemul de întîrziere nu este rezonant și are o bandă de trecere mult mai largă Amplificarea în putere obținută cu amplificatoarele cuantice paramagnetice cu undă progresivă are valori în jur de 20-40 dB, iar banda de trecere, de ordinul zecilor de megaherți, deci superioare celor cu circulator Amplificatorul cu undă progresivă este unidirecțional, dar dispozitivele care-i asigură această proprietate sînt înglobate în construcția sa Prin urmare, amplificatorul cuantic cu undă progresivă nu folosește circulatoare sau izolatoare: de aceea construcția sa este mult mai simplă (fig 7 11) Un alt avantaj al său este legat de posibilitatea realizării 255 acordului în limitele 200-600 MHz, prin variațiile intensității cîmpului magnetic sau a frecvenței de pompare Amplificatorul conține un ghid de undă (5), un sistem de întîrziere tip pieptene (2) de-a lungul căruia se dispune substanța activă paramagnetică (7) Cîmpul undei de pompare a cărei putere este de ordinul 100 mW, se propagă de-a lungul sistemului de reținere și al substanței paramagnetice Simultan, în ghid se introduce prin cablul coaxial (5) și semnalul ce trebuie amplificat Ca substanță activă se folosește de obicei rubinul roz cu amestec de 0,05% crom Cîmpul oscilației de pompare va excita substanța activă producînd inversiuni de populații în fiecare secțiune a sistemului de reținere Semnalul aplicat prin cablul coaxial (5), propagîndu-se de-a lungul substanței active excitate, va produce în fiecare secțiune o emisie stimulată, amplificîndu-se pc măsură ce parcurge spre ieșire sistemul de întîrziere După amplificare, semnalul este extras cu ajutorul sondei (7) prin cablul coaxial (6) Evident că amplificarea va fi cu atît mai însemnată, cu cît timpul de interacțiune al semnalului cu substanța activă paramagnetică va fi mai mare Introducerea sistemului de întîrziere în ghid, asigură obținerea unei amplificări în putere suficient de mari fără creșterea exagerată a lungimii ghidului de unde Cea mai largă răspîndire o are sistemul de reținere de tip pieptene, care poate asigura o întîrziere de ordinul a 100 de ori mai mare în comparație cu cea realizată de un ghid cu aceeași lungime în felul acesta lungimea ghidului de unde, în care se montează amplificatorul cuantic cu undă progresivă, nu depășește 10-12 cm în amplificator apare o undă reflectată datorită reflexiilor de la secțiunile sistemului de reținere și de la capătul ghidului Pentru atenuarea sa, în ghid se dispune absorbantul (4) din rubin roșu cu 1% amestec de crom, care îndeplinește rolul de izolator în scopul micșorării cuplajului dintre unda directa și absorbant, între el și sistemul de întîrziere este prevăzută o căptușeală ( 3-—p2 = 0,02, T2=0,5 10*8s și avînd în vedere relația (7 6) se obține: = Gn^Lc = 2^1 n^pz - p2), h adică 42 —2 0 Q27210-*0 = jz rț 1Q18 0 o 510-8 0 02 = 4 13 10-4 6,6210-2’ Pentru funcționarea stabilă a amplificatorului se alege k't — 0,8, astfel că, din relația coeficientului de stabilitate prezentată mai sus, se obține amortismentul echivalent produs de r'±: S* = 8S + 8c = 4?- = ■ 4,131°~ a Lc se obține: ВГ2 = З’/Ді—As‘) = 5,17 IO-4-2,8 109(l —0,8) = 290 kHz Lărgimea liniei spectrare corespunzătoare trecerii 3—2 a semnalului este: ■®3-2 = 64 MHz, Tt-0,5 IO-8 mult mai largă decît banda de trecere a amplificatorului și practic nu o influențează 3 Coeficientul de zgomot se calculează cu relația (7 32), care funcție de amortismente are aspectul (7 35) Dacă pereții cavității au temperatura Te = 3K, temperatura antenei TG — 290K, și Tr conform relației (7 19) este egală cu: = 2-3-2,8 4 6,6 - 2,8 Coeficientul de zgomot va avea valoarea: 3 1- 10~4 4 5-4 13 10-1 F, = 1 + — -h = i 018 za 290 4,1710-1 290-4,17 10-1 Pentru amplificatorul cu izolatoare, coeficientul de zgomot are aceeași valoare, însă amplificarea în putere va fi de cca 4 ori mai mică Exemplul nr 2 Să se determine coeficientul de amplificare în putere, banda de trecere și coeficientul de zgomot pentru un amplificator cuantic paramagnetic cu rubin roz, cu o întîrziere — = 100 și lungimea ghidului de unde l = 10 cm Pe frecvența trecerilor 2—1, egal cu 6 GHz, lărgimea liniei spectrale = 60 —100 MHz Se consideră în exemplul 260 de față Bt = 70 MHz Pentru Te — 1,5K rezultă S„ — = 67 IO'4 Cum Xs = 5 cm, din relația (7 33) se obține: Ap = 27,3-67 IO"4 • 100 — - 36,4 dB, iar din relația (7 34) rezultă : B, = 70 / -— - = 21MHz h У 36,4 - 3 Pentru determinarea coeficientului de zgcmct se calculează mai întîi temperatura absolută a conductanței negative corespunzătoare cristalului paramagnetic (relația 7 19) și amortismentul re celulă | = | 8n — 8C| Frecvența oscilației de pompare/13= 19 GHz, iar frecvența/2з=13 GHz Din relația (7 19) pentru frecvența de semnal fs = fiz, se obține: Tr = 2TJ12 = 2'1,5-6 2,6 K, /32 — 712 13 — 6 iar Sc’ = I 67 • IO'4 — 1 • ІО'4 I = 66- IO'4 Cu aceste mărimi calculate, din relația (7 36) rezultă 1 + 1,5-1 2,6- 67 290 • 66 ' 290 • 66 1,009 Exemplele prezentate pun clar în evidență avantajele amplificatoarelor cuantice și justifică pe deplin utilizarea lor în radiolocație și comunicații radio la mari distanțe capitolul viii ANALIZA COMPARATIVĂ A AFFI ȘI UNELE REALIZĂRI ÎN DOMENIUL INTEGRĂRII LOR 8 1 PRINCIPALELE CARACTERISTICI ALE AFFI ACTUALE Actualele sisteme terestre și cosmice de radiolegătma, radiolocație, radionavigație, radioastronomie etc de înaltă sensibilitate, își datorează existența succeselor obținute în amplificarea FFI și apariției AFFI cu nivel redus al zgomotelor interne, care au permis ridicarea potențialului lor energetic Dependențele coeiicientului și temperaturii de zgomot de frecvență, pentru amplificatoarele de frecvență foarte înaltă, analizate în paragrafele precedente, sînt prezentate în graficul din figura 8 1 Se observă că zgomotele unor tipuri de AFFI sînt comparabile Astfel, coeficientul de zgomot al AFFI cu tub cu undă progresivă este comparabil cu cel al amplificatorului cu diodă-tunel, al AFFI cu tranzistoare, cu cel al amplificatorului cu diodă-tunel și al amplificatorului parametric răcit, cu cel al amplificatorului cuantic cu undă progresivă De aceea, în alegerea unui tip sau altul de AFFI pentru echiparea unui sistem de radiolegătură, coeficientul sau temperatura de zgomot nu reprezintă singurul criteriu Alegerea tipului de AFFI trebuie să aibă în vedere pe lîngă sensibilitatea și banda de trecere impuse și gama frecvențelor de lucru, nivelul de saturare, consumul de energie, gabaritul, greutatea, prețul de cost etc AFFI cu tranzistoare sînt comparabile din punct de vedere al zgomotelor, cu amplificatoarele cu diodă-tunel și cu cele cu tub cu undă progresivă în prezent, ele se folosesc pînă la 262 frecvențe de ordinul gigaherților asigurînd un coeficient de zgomot între 24-7,5 dB în gama 0 25 4- 0 5 GHz și 5,5 — 4- 25 dB în gama 4 4-8 GHz Tranzistoarele de FFI au însă următoarele avantaje în comparație cu alte elemente active: — posibilitatea realizării AFFI, fără clemente de transmitere dirijată a energiei; — posibilitatea conjugării lor cu ușurință, cu circuitele obișnuite de frecvență foarte înaltă și cu schemele integrate; 263 — siguranța mare în funcționare (timpul mediu de funcționare neîntreruptă—de ordinul zecilor de mii de orc) Obținerea AFFI integrate în construcție monolitică este legată încă de unele greutăți tehnologice Coeficientul de zgomot al AFFI integrate de tip monolit se obține încă mult mai mare decît al schemelor integrate de tip hibrid De exemplu, un amplificator de tip cascodă integrat în tehnologie monolit, pe tranzistoare cu siliciu, lucrînd pe frecvența de 120 MHz, are coeficientul de zgomot în jur de 7 dB, în timp ce același amplificator integrat de tip hibrid are coeficientul de zgomot de numai 1,5-2 dB Pentru frecvențe mai mari de 10 GHz, AFFI cu tranzistoare obișnuite cu germaniu, siliciu și arseniură de galiu au încă coeficienți de zgomot ridicați Cercetările s-au desfășurat și se desfășoară în direcția perfecționării semiconductoarelor, în scopul reducerii coeficienților de zgomot la amplificatoarele cu tranzistoare din gama superioară a undelor centimetrice, la nivelul celor obținuți în gama undelor deci-metrice sau în partea inferioară a gamei undelor centimetrice (sub 3 GHz) Amplificatoarele cu diodă-tunel se folosesc în special pe frecvențe cuprinse între 0,25-20 GHz permițînd amplificări de peste 20 dB în benzi relative de 3,5%la 60 % cu un coeficient de zgomot de 4—7 dB Diodele-tunel folosesc ca materiale semiconductoare antimoniura de galiu, germaniu, arseniura de galiu etc Diodele cu antimoniură de galiu asigură un coeficient de zgomot mai redus amplificatorului de frecvență foarte înaltă, decît cele cu germaniu și cele cu arseniură de galiu De exemplu, un AFFI pe frecvența de 4 GHz cu diodă-tunel cu antimoniură de galiu are coeficientul de zgomot de 3,7-4,0 dB, cu diodă-tunel cu germaniu de 4,7-5,7 dB, iar cu diodă cu arseniură de galiu de 5,8-7 dB AFFI cu diodă-tunel cu antimoniură de galiu au totuși o gamă dinamică mai mică și o temperatură mult mai joasă de funcționare stabilă în comparație cu aplificatorul cu diodă cu arseniură de galiu Avantajele folosirii AFFI cu diodă-tunel sînt determinate de zgomotul lor redus, greutatea, gabaritul și consumul de energic foarte mici De exemplu, amplificatorul 77620, fabricat în SUA, pentru acoperirea gamei 8 4-12 GHz, are coeficientul de zgomot egal cu 6 dB și amplificarea în putere 10 dB, avînd dimensiunile 115 X 56 x 25 mm 264 Construirea amplificatoarelor cu diode-tunel pe frecvențe superioare din gama undelor centimetrice ridică greutăți în special datorită feritelor ce echipează circulatoarele în plus, utilizarea practică a amplificatoarelor cu diodă-tunel este limitată în anumite cazuri de nivelul coeficientului de zgomot, care nu asigură sensibilitatea impusă instalației de recepție, de gama dinamică mică de variație a semnalului de intrare (25—35 dB/mW), de slaba robustețe electrică, de dispersia mare a parametrilor diodclor-tunel, de necesitatea folosirii elementelor de transmitere dirijată a energiei, de necesitatea stabilizării termice Greutățile legate de asigurarea funcționării stabile a amplificatorului cu diode-tunel și de folosire a elementelor de transmitere dirijată a energiei la intrarea și la ieșirea amplificatorului, au condus la complicarea lor constructivă AFFI cu diodă-tunel se construiesc în general sub formă de module Datorită dispersiei mari a parametrilor diodelor-tunel, în condiții de exploatare, nu se înlocuiesc diodele, ci întregul modul amplificator Din cauza slabei robustețe electrice, amplificatorul cu diodă-tunel este prevăzut cu o serie de dispozitive de protecție a diodei, față de semnale puternice în impuls sau de tipul radiației continue AFFI cu diodă-tunel se recomandă a fi folosit în instalațiile de recepție, în care se impun limitări privind gabaritul și greutatea, iar coeficientul de zgomot este de ordinul 6-10 dB; gama dinamică de variație a semnalului de intrare și nivelul semnalului de intrare sînt mici Ele se utilizează ca amplificatoare de antene sau ca al doilea etaj AFFI în instalațiile de recepție la care primul amplificator este de tip parametric în ultimul deceniu și jumătate s-au obținut, de asemenea, importante succese în construirea AFFI cu tub cu undă progresivă cu coeficient de zgomot redus, cu gamă dinamică mare și bandă largă de trecere în condițiile micșorării continue a gabaritului, greutății și consumului, paralel cu ridicarea siguranței în funcționare în graficul din figura 8 2 se prezintă dependența temperaturii de zgomot, de frecvența semnalului amplificat, pentru amplificatoarele actuale cu tub cu undă progresivă (domeniul limitat de curbele 3, 4), comparativ cu temperatura de zgomot 265 a amplificatoarelor parametrice nerăcite (domeniul limitat de curbele 1,2) Amplificatoarele cu tub cu undă progresivă actuale pot funcționa în gama 0,25-100 GHz avînd banda de trecere relativă între 6,7% -i-120%, coeficientul de amplificare în putere între 20 4- 60 dB și coeficientul flGHzl dc zgomot între 3 4-20 dB în condițiile în care consumul nu depășește 250 W, iar greutatea 1,5-28 kg și greutății au permis construirea i amplificatoare, deosebit de utile Fig 8 2 Micșorarea gabaritului blocurilor de FFI cu cîtev în sistemele multicanal Avantajele esențiale ale AFFI cu tub cu undă progresivă sînt următoarele: — lucrează pe frecvențe mult mai ridicate în comparație ■cu alte amplificatoare (sînt utilizate frecvent pînă la 40 GHz); — asigură o putere mare la ieșire, egală cu 0,1 4- 40 mW în cazul unor coeficienți de zgomot relativ mici, de 4 4-10 dB; — coeficient de amplificare în putere mare, cuprins între 25 4- 60 dB; — siguranță în funcționare (tubul cu undă progresivă se înlocuiește odată la 2-3 ani); — atenuare în sens invers mai marc dc 60 dB, ceea ce asigură o marc stabilitate în funcționare Dezavantajele amplificatorului cu tub cu undă progresivă sînt: — consumul încă ridicat și necesitatea unei înalte stabilizări a tensiunii de alimentare fac ca greutatea și gabaritul blocului de alimentare să fie mari; — coeficientul de zgomot este relativ mare Utilizarea magneților permanenți, pentru focalizarea fasciculului de electroni, permite reducerea greutății ampli- 266 ficatorului pînă la cîteva kilograme, dar trebuie luate măsuri de ecranare împotriva cîmpurilor magnetice exterioare și de protejare față de materialele feromagnetice Din cele prezentate mai sus, rezultă că AFFI cu tub cu undă progresivă se recomandă a fi folosit în sistemele ra-diotehnice, unde dezavantajele enumerate nu sînt esențiale și, evident, sensibilitatea impusă poate fi asigurată De aceea, ele au căpătat o largă utilizare în instalațiile de recepție terestre în cazul instalațiilor de recepție de înaltă sensibilitate, AFFI, cu tub cu undă progresivă poate fi folosit ca al doilea AFFI, după amplificatorul parametric Amplificatoarele parametrice cu diode semiconductoare au cea mai largă utilizare Ele acoperă gama de frecvențe de la 0,3 la 35 GHz, avînd banda relativă cuprinsă între 0,2% 4- 40% și coeficientul de amplificare între 8-45 dB Dependența temperaturii sale de zgomot de frecvența semnalului, comparativ cu cea a amplificatorului cuantic cu undă progresivă, este prezentată în figura 8 3 Se observă că răcirea amplificatorului parametric pînă la temperaturi de 4 4- 10K (curbele 2) asigură un coeficient de zgomot comparabil cu cel al amplificatorului cuantic (curbele 7) Curbele 3 și 4 dau dependența temperaturii de zgomot în cazul răcirii amplificatorului parametric la temperatura de 20K și, respectiv, 77K Amplificatoarele parametrice nerăcite se recomandă a fi folosite în instalațiile de recepție mobile și dispuse pe mijloacele de transport, la care greutatea, gabaritul și consumul sînt indici de calitate importanți Evident, instalația de recepție va fi de înaltă sensibilitate, asigurînd liniei de ra-diolegătură un potențial energetic ridicat Cele mai bune amplificatoare parametrice nerăcite, citate în literatura de specia-itate, au în gama de frecvențe ,Fzg 4dB Fig 8 3 100 /(GHz) 0,1 0,3 1 10 267 0 5 ч- 100 GHz temperaturi de zgomot cuprinse între 30 ч-4- 50 К Răcirea amplificatorului parametric micșorează mult temperatura de zgomot (10 ч- 40 К), dar are ca efect creșterea greutății, gabaritului, consumului de energie și bineînțeles a prețului de cost în practică se folosesc cîteva metode de răcire a aparaturii radio din blocul de FFI și anume: — răcirea elementului activ, de exemplu a diodei parametrice ; — răcirea întregului amplificator; — răcirea întregului bloc de FFI Sistemele de răcire pot fi în circuit închis sau în circuit deschis Instalațiile criogenice în circuit închis au greutăți reduse (7-15 kg) și pot crea temperaturi joase de 25 la 80K Timpul de funcționare al sistemului criogenie închis este de cîțiva ani, iar consumul redus, de ordinul a sute de wați Alegerea tipului instalației criogenice este determinată de masa ce trebuie răcită și de temperatura ce trebuie atinsă Trecerea de la temperatura heliului lichid (4,2 K) la o temperatură de 20-40K, simplifică mult instalația criogenică și ușurează folosirea amplificatoarelor parametrice răcite Acestea din urmă, răcite pînă la temperatura azotului lichid (77 K), dispun de un sistem de răcire mult mai simplu decît al amplificatoarelor parametrice răcite pînă la temperatura heliului Dependența temperaturii de zgomot de frecvența semnalului — la amplificatoarele cuantice cu undă progresivă— a fost prezentată în figura 8 3 Pentru exemplarele construite pînă în 1970 se cunosc următoarele date : Gama de frecvențe 1,14-40 GHz Banda relativă de trecere 0,24-5,5% Gama de acord 0,84-40% Coeficientul de amplificare 114-50 dB Temperatura de zgomot 24-25 К Gama dinamică 50-ь 80 dB Puterea de ieșire pentru saturarea amplificatorului — 16ч 9 dB/mW Puterea de pompare —34-27 dB/mW Raportul frecvențelor 1,8/14-10/1 Temperatura de răcire 1,44-4,6 К 268 Greutatea 10-4-500 kg Volumul 0,54-1,1 m3 Timpul mediu între două defecțiuni 1 0004-13 000 ore Avantajele amplificatoarelor cuantice cu undă progresivă sînt următoarele: — realizează cel mai mic coeficient de zgomot în comparație cu toate tipurile de AFFI; — stabilitate mare în funcționare; — posibilitate de funcționare fără circulator; — insensibile la variația puterii de pompare Datorită dezavantajelor legate de greutate și gabarit, de banda relativă de trecere, care este îngustă, se preferă în locul lor, utilizarea amplificatoarelor parametrice răcite, care după cum s-a arătat au coeficientul de zgomot comparabi 1 și nu prezintă dezavantajele menționate 8 2 ANALIZA COMPARATIVĂ A AFFI D in datele prezentate în paragraful precedent s-a observat că unele tipuri de amplificatoare de frecvență foarte înaltă sînt comparabile din multe puncte de vedere Cea mai mare concurență se observă în gama de frecvențe cuprinsă între 1 4- 12 GHz Amplificatorul cu diodă-tunel ia locul amplificatorului cu tub cu undă progresivă în instalațiile de recepție, în care principalele cerințe impuse prin proiectare se referă la greutatea, gabaritul și consumul de energie reduse Amplificatoarele cu diodă-tunel și tranzistoare au coeficientul de zgomot cu 3 4- 4 dB mai mare ca al AFFI parametric, dar în schimb au o bandă de trecere mai largă, o siguranță în funcționare mai mare, sînt ușor de exploatat și de aceea au căpătat o largă utilizare mai ales sub forma schemelor integrate hibride Totuși trebuie subliniat că amplificatoarele cu tranzistoare sînt superioare celor cu diodă-tunel deoarece au: gamă dinamică mai mare (pînă la 10-20 dB), stabilitate mai bună la variația temperaturii, nivel de saturație mult mai ridicat (de la—-10 la 10 dB/mW), coeficient de zgomot mai mic (pînă 269 la frecvențe de 2 •? 3 GHz), construcție mult mai simplă (nu necesită circulatoare și izolatoare pentru transmiterea dirijată a energiei și nici circuite de stabilizare a tensiunii de alimentare), stabilitate mai mare la suprasarcini, siguranță în funcționare mult mai însemnată și, în sfîrșit, sînt mai ușor de întreținut și reparat La amplificatoarele cu tranzistoare (de obicei și în schemele integrate) este posibilă înlocuirea tranzistoarelor în timpul exploatării în amplificatoarele cu diodă-tunel înlocuirea diodei atrage după sine fie înlocuirea circulatoarelor cu care se adaptează, fie a întregului modul ce conține cavitatea rezonantă, în care este montată dioda-tunel AFFI cu tranzistoare au în comparație cu alte tipuri și alte avantaje ca: preț de cost relativ mic, sînt simple, intră practic instantaneu în regim de funcționare, au o mare siguranță în funcționare și sînt ușor de întreținut și exploatat De aceea au perspectivă de utilizare în instalațiile de recepție de diverăe tipuri ce acoperă gama inferioară a frecvențelor foarte înalte (gama undelor metrice, decimetrice și parțial gama undelor centimetrice) Amplificatoarele cu tranzistoare exclud practic în totalitate pe cele cu diode-tunel, pînă la frecvențe de 1 GHz, datorită avantajelor menționate în continuare AFFI cu tranzistoare tind să-și extindă domeniul de utilizare curentă, pînă în gama de 3 cm, sub forma integrată de tip monolit, cu coeficienți de zgomot cît mai reduși AFFI cu diodă-tunel, în comparație cu cele mai bune amplificatoare cu tranzistoare, au coeficientul de zgomot mai mic cu 2 la 4 dB pe frecvențe mai mari de 3 GHz, banda de trecere mai largă și coeficientul de amplificare în putere mai ridicat în această gamă de frecvențe amplificarea unui etaj cu tranzistoare nu depășește 4 la 6 dB, în timp ce un etaj cu diodă-tunel realizează ușor amplificări în putere de 10-12 dB AFFI cu diode-tunel au comparativ cu alte tipuri de amplificatoare următoarele avantaje: — bandă de trecere largă; — gabarit redus; 270 — greutate mică, în jur de 0,5 la 1,5 kg în construcție obișnuită, ce poate fi micșorată de 10 4- 100 de ori în construcție integrată de tip hibrid; — stabilitate înaltă la radiații; —■ consum foarte redus (în jur de 0,7 4- 0,8 mW) Introducerea amplificatorului cu diodă-tunel în instalațiile de recepție, în scopul ridicării potențialului energetic al liniilor de radiolegătură, nu necesită cheltuieli însemnate pentru modificarea blocului de FFI și traseului de fideri Literatura de specialitate stipulează că, în gama 1-10 GHz, amplificatorul cu diodă-tunel are coeficientul de zgomot inferior amplificatorului cu tub cu undă progresivă Dezavantajul său constă în complicarea blocului de FFI ca urmare a măsurilor de protecție a diodei la suprasarcini, impuse de slaba sa robustețe electrică Acest dezavantaj atrage după sine creșterea zgomotului traseului de recepție și, de asemenea, mărirea prețului de cost al amplificatorului AFFI cu diodă-tunel este indicat să nu fie folosit pe frecvențe mai ridicate de 20 GHz, ca urmare a creșterii însemnate a coeficientului de zgomot Paralel cu cercetările întreprinse în direcțiile creșterii gamei frecvențelor de lucru, îmbunătățirii parametrilor electrici, s-a acordat atenție creării AFFI cu diodă-tunel integrate în construcție hibridă, ceea ce a permis extinderea domeniului lor de utilizare în aparatura de aviație și cosmică Amplificatoarele parametrice prezintă comparativ cu alte AFFI nerăcite, următoarele caracteristici importante: — banda relativă de trecere suficient de largă cuprinsă între 2% 4-10%, în condițiile regimului sensibilității optime, și pînă la 20% 4-40%, în alte regimuri: — coeficient de amplificare mare, 20 4- 30dB/etaj; — stabilitate bună în funcționare; — posibilitate de acord electronic simplu și rapid, într-o gamă largă, de 2% 4-30% din frecvența centrală; — greutate și gabarit relativ reduse 271 înlocuirea surselor de pompare cu tuburi electronice cu -cele cu tranzistoare și realizarea schemelor integrate hibride au condus la micșorarea gabaritului și greutății lor, la ridicarea siguranței în funcționare și la reducerea prețului de cost în comparație cu AFFI cu diodă-tunel, amplificatoarele parametrice nerăcite au coeficientul de zgomot cu 2 4-3 dB mai mic și un preț de cost cu 15 ч-20% mai mare Răcirea amplificatorului parametric reduce coeficientul de zgomot la nivelul amplificatoarelor cuantice cu undă progresivă, dar au față de acestea o serie de avantaje deosebit de importante și anume : — nivelul de saturare ridicat; — timpul de revenire după acțiunea semnalelor puternice foarte redus; — banda de trecere mult mai largă; — temperatura de răcire mai mică și nu este critică față de frecvența și puterea generatorului de pompare; — greutatea și gabaritul mult mai reduse Prețul de cost al amplificatorului parametric răcit pînă la 20 К este de 50 4- 60 ori mai mic ca prețul de cost al amplificatorului cuantic cu sistem închis de răcire Cercetările sînt în prezent îndreptate în direcțiile creșterii gamei frecvențelor de lucru și a benzii de trecere, creării de amplificatoare parametrice în gama superioară a undelor centimetrice și în gama milimetrică, elaborării schemelor cu frecvențe de pompare reduse, creșterii stabilității Se acordă, de asemenea, atenție reducerii temperaturii de zgomot a amplificatoarelor parametrice nerăcite, prin îmbunătățirea diodelor varactoare, a căror frecvență de rezonanță proprie este mai mare de 70 GHz Amplificatoarele cuantice au cunoscut o răspîndire mai mică, față de celelalte AFFI, datorită în special prețului de cost ridicat Ele se folosesc în instalațiile staționare de înaltă sensibilitate, la care această caracteristică este limitată de zgomotele interne ale sistemului de antenă-fideri Ridicarea în continuare a sensibilității unor asemenea instalații este legată de reducerea zgomotelor termice ale antenei și traseului de fideri, ce cuplează antena cu amplificatorul cuantic 272 8 3 UNELE REALIZĂRI ÎN DOMENIUL INTEGRĂRII AFFI 8 3 1 NOȚIUNI GENERALE Dezvoltarea și perfecționarea în continuare a sistemului de radiolegătură în gama FFI este strîns legată de extinderea integrării AFFI Integrarea amplificatoarelor de frecvență foarte înaltă, pe lîngă reducerea prețului de cost, greutății, gabaritului și consumului de energie, conduce nemijlocit la ridicarea siguranței în funcționare a întregului sistem radio-tehnic în practica inginerească au cunoscut o largă răspîndire metodele hibride și monolitice de realizare a schemelor integrate La schemele integrate hibride, elementele active (tranzistoare, diode-tunel, varactoare etc ) sînt fabricate separat și se cuplează direct cu circuitele microstrip în schemele integrate de tip monolit, elementele active nu se montează pe substratul dielectric al circuitului integrat, ci se dispun pe un suport izolator din monocristal semiconductor, excluzîndu-se astfel capacitățile parazite ale capsulei și inductanțele bornelor în felul acesta, parametrii electrici ai schemei sînt superiori schemelor integrate de tip hibrid Elementele pasive (rezistoare condensatoare, bobine) se realizează prin metoda difuziei în substrat sau prin metoda depunerii pe substrat a unor pelicule subțiri de tip microstrip Metoda hibridă este mai indicată din punct de vedere tehnologic și economic Schemele integrate de tip monolit, în comparație cu cele hibride, au o siguranță în funcționare superioară, gabarite mai mici, dar dispersia parametrilor este mai mare Superioritatea schemelor integrate de frecvențe foarte înalte este asigurată de prețul de cost redus, în special în cazul producției de serie, de lipsa reglajelor, de simplificarea exploatării și întreținerii și, în sfîrșit, de siguranța mare în funcționare (deservesc aparatura radio, fără înlocuire, timp 273 de 8-10 ani) în schemele integrate sînt în general excluse cuplajele parazite între elementele sale, dar se întîmpină greutăți în micșorarea dispersiei parametrilor clementelor active, în reducerea pierderilor în conductoare și în dielectric Ca urmare, în special pe frecvențele ridicate din gama undelor centimetrice și în gama undelor milimetrice se obțin cu greutăți mari circuite integrate cu coeficienți de zgomot mici și pierderi reduse în elementele pasive Integrarea elementelor active a impus preocupări de minimizare a circuitelor pasive, ceea ce a condus la înlocuirea elementelor de circuit și a circuitelor cu constante distribuite, cu elemente cu constante concentrate Elementele de circuit de FFI cu constante concentrate au dimensiuni foarte mici (/ 1 și de aproximativ 3%, pentru s/й 1 Dependența impedanței de undă a liniei microstrip realizate pe diferite substraturi dielectrice, funcție de raportul s/Й, este prezentată în figura 8 6 Impedanța de undă Zc a unei linii de transmisie cu un dielectric a cărui constantă dielectrică este er, funcție de impedanța de undă a liniei, avînd ca dielectric aerul este dată de relația: Zc = (8 3) Ьг Fig 8 6 279 Lungimea de undă în linia microstrip, pentru sjh > 0,6, se calculează cu relația: 2șl =[ -1? (8 4) I 1 + 0,63 (sr - 1) (s//>)°>x255J unde lungimea de undă corespunzătoare undei TEM este: W = (8 5) 14 15 iar / 0 reprezintă lungimea de undă în spațiul liber și Ș — constanta de propagare Pentru s/A \ e / e I m J unde гг — г' + /е" reprezintă constanta dielectrică relativă a substratului s = ere0 în cazul schemelor hibride cu substrat ceramic, pierderile în dielectric pot fi neglijate Nu același lucru se întîmplă în cazul substratului din material semiconductor Atenuarea în semiconductoare se determină cu relația aproximativă: ^ Lz!!i=i635:6 i Гав; unde p reprezintă rezistența specifică a substratului în Q:m Un alt parametru important al circuitelor de frecvență foarte înaltă îl constituie factorul de calitate Q sau amortismentul 8 Pentru segmentele de linii plane în Ă/4, în gol sau scurtcircuit, factorul de calitate (amortismentul) propriu se determină cu relația: + 8{, (S l 1) unde: 8d = tg 8 reprezintă amortismentul corespunzător pierderilor în substrat; 8, = -2ыС/~ —amortismentul co-3 s respunzător pierderilor în conductor; l — lungimea liniei; Rs —rezistența superficială a liniei Factorul de calitate al substratului este aproximativ egal cu cel al dielectricului în cazul substratului semiconductor : 1 COp£rE0 (8 12) Factorul de calitate al liniilor plane în X/4 este mai scăzut ca cel al cavităților rezonante și, de asemenea, cel al liniilor rezonante integrate de tip monolit este mai mic ca al liniilor rezonante integrate de tip hibrid 281 în calculul parametrilor liniilor microstrip s-a presupus că prin ele se propagă numai unda TEM Trebuie avut însă în vedere că dacă unul din parametri s sau h devine comparabil cu X?/4, în substrat se pot propaga unde suplimentare de suprafață TM și TE, ce pot interacționa cu unda TEM Interacțiunea acestor unde are ca efect creșterea constantei dielectrice a liniilor plane nesimetrice și, evident, dependența sa de frecvență Grosimea maximă a substratului pe frecvența de lucru este egală cu: 7z,v = (8 13) 4/ F sr - 1 unde c — 3 - IO8 cm/s este viteza luminii Frecvența pe care apare interacțiunea între tipul fundamental de undă TEM și undele de suprafață TM corespunde unei grosimi a substratului dată de relația: h °-3^ (8 14) У «r Interacțiunea tipului fundamental de undă cu undele de suprafață TE și TM depinde de tipul și grosimea substratului dielectric Așa de exemplu, pentru liniile microstrip realizate pe substrat din oxid de aluminiu cu grosimea do 0,508 mm, interacțiunea se observă pe frecvențe în jur de 70 GHz, iar pentru circuitele cu substrat din arseniură de galiu cu grosimea de 0,1015 mm frecvența de interacțiune este de 250 GHz în concluzie, se poate arăta că parametrii liniilor microstrip (impedanța de undă, amortismentul etc ) pot fi calculați prin metodele aplicate liniilor plane obișnuite, suficient de precise cînd în linie există numai unda TEM Amortismentul propriu al liniilor microstrip este destul de mare și uneori nu permite realizarea selectivității impuse blocului de FFI al receptorului Utilizarea monocristalului itriu-fier (YIG) ridică mult factorul de calitate al liniilor de transmisie integrate, îmbunătățind selectivitatea și asigură acordul electronic al circuitului oscilant într-o gamă largă de frecvențe 282 8 3 4 CALCULUL PARAMETRILOR CIRCUITELOR MICROSTRIP Schema echivalentă a unei linii microstrip tle lungime l, prin care se propagă numai tipul fundamental dc undă, TEM are aspectul din figura 8 7 Impedanța sa de intrare, cînd este încărcată cu sarcina Zs, este dată de relația : Zintr Zo 4- Zcs'a yl Zcchyl 4- Zsshyl (8 15) unde: Zc = 1/Л±2Р£ ; g 4- ;ь>с tul complex de propagare Y = j (r + +У«С) —coeficien- Pentru linia în scurtcircuit (Zs = 0), dacă în (8 15) se neglijează inductanța distribuită L și conductanța distribuită g ce evaluează pierderile în dielectric, se obține: Zinlr — rl utClri 1~T (8 16) Din relația (8 16) se observă că impedanța de intrare este formată din rezistența totală a circuitului rl, în paralel cu capacitatea — în acest caz, linia este practic echivalentă cu o rezistență peliculară Constructiv un rezistor pelicular se realizează sub forma unei pelicule dreptunghiulare din tantal sau din Fig 8 7 283 metal, de lungime l și lățime s Rezistența sa va fi dată de relația: Re = rZ=^, s (8 17) unde Rp este rezistența superficială (pentru cupru egală cu 2,6 IO"7 |7) Pentru linia în gol (Zs -* 00) neglijînd inductanța L se obține: 7 L , inlr 3 + 6?C2Z jaCl (8 18) deci linia microstrip este echivalentă cu o capacitate Condensatorul pelicular astfel obținut are circuitul său echivalent format din două rezistențe și o capacitate, cuplate în serie Primul termen — = 2 corespunde pierderilor super-3 3s ficiale în conductor (coeficientul 2 ia în considerare pierderile în ambele pelicule ale liniei) Al doilea termen corespunde pierderilor în dielectric și poate fi exprimat prin factorul de calitate al substratului, astfel: 1 ОцыСІ (8-19) Constructiv un condensator pelicular se realizează cu două armături peliculare paralele Capacitatea sa este egală cu: C 0 25 erZ —• e r t (8 20) în cazul liniei microstrip scurtcircuitate, pentru yl Ll (8-21) și linia este echivalentă cu o inductanță peliculară 284 Reactanța unei linii în scurtcircuit este dată de relația: „ „ 2re J' er , R-intr Zcig / și pentru l li2 — *^21^1 1 ^22^2) (8 37) « b , m care s21 = — reprezintă coeficientul de amplificare (І2—0 cînd ieșirea este adaptată (a2 = 0) în mod analog se definesc și celelalte clemente ale matricei S Astfel, Sn = —| reprezintă coeficientul de reflexie la ai [ 14- Su + S22 + |S| yi9 = y0 - -12 ; (8 38) 1 + su + s22 + |S| у — У ~2S21 • 1 4- Su + S22 + |S| AȚ 1 ^11 ~ ^22 ~ |5| 22 ” " 0 > 1 4- Su 4- S22 + |S| unde |S| = SUS22 — S12S2l Cunoașterea parametrilor matricei admitanței de scurtcircuit permite folosirea acelorași relații de calcul, pentru AFFI integrate, ca cele folosite la etajele obișnuite, indiferent de frecvența lor de lucru Funcție de parametrii, matricei S, amplificarea etajului are expresia Я = l^l2~ Ip«I2) d ~ Ы2), (8 39) [(i-SnPG)(i-s22pcp,)F unde ps și pc reprezintă coeficienții de reflexie din sarcină, respectiv generator Dacă amplificatorul este adaptat atît la intrare, cî și la ieșire (S12 = 0), amplificarea este maximă și are expresia: l-Sail3 (1 - |Sn|a) (i - |W) și poate fi scrisă sub forma unui produs de trei factori: — |^2j |2 X ț -X -= Ao ■ A • A (1 - ISiiP) (1 - |S22|2) (8 41) sau în decibeli sub forma unei sume: — 40 4~ 4* 42, (8-42) 296 unde Ao constituie amplificarea în putere în cazul rezistențelor de sarcină și a sursei de semnal egale cu 5011; Ar și A2 — amplificările (atenuările) produse de gradul dc adaptare al sursei de semnal cu intrarea tranzistorului și, respectiv, a tranzistorului cu sarcină Coeficientul de zgomot se calculează cu relația: Л, = + -Д- [(Gm - Gc)2 + (Bm - Bc)2] (8 43) ^G unde: Fm este coeficientul de zgomot minim, obținut pentru Yc =GmA~jBm; R—rezistența de zgomot a tranzistorului, care este funcție de frecvența semnalului și punctul său static de funcționare 8 3 8 AFFI INTEGRATE CU DIODĂ-TUNEL Amplificatoarele de frecvență foarte înaltă integrate cu diodă-tunel prezintă în comparație cu cele obișnuite, despre care s-a vorbit în capitolul al V-lea, următoarele avantaje: 1 Coeficient de zgomot mai redus, deoarece cristalele semiconductoare și tehnologia folosită asigură o inductanță a bornelor mai mică, decît a diodelor încapsulate Diodele-tunel integrate sînt potențial stabile, adică au frecvența de rezonanță f0 mai marc ca frecvența critică 2 Prețul de cost mai scăzut, chiar și în cazul producției de mică serie, deoarece AFFI de tip coaxial, de exemplu, necesită un mare număr de elemente dc mecanică fină, în timp ce în construcție integrată se folosește substratul di-eletric, care nu necesită prelucrări mecanice deosebite, ci o mască cu configurația circuitului integrat unică pentru întreaga producție 3 Utilizarea unei măști unice asigură o dispersie mică a parametrilor amplificatorului în comparație cu construcția clasică, ce se realizează prin îmbinarea unui număr relativ mare de subansamble, care nu pot fi realizate perfect identice Inițial s-au fabricat AFFI cu diodă-tunel la care numai modulul amplificator era integrat, restul elementelor (cir- 297 calatorul, liderii etc ) fiind realizate prin tehnologia obișnuită în prezent, odată cu rezolvarea problemelor legate de integrarea elementelor traseului de frecvență foarte înaltă al amplificatoarelor se fabrică AFFI cu diodă-tunel complet integrate Schema structurală a unui amplificator cu diodă-tunel în gama de 6 GHz, este prezentată în figura 8 16 AFFI are cuplat la intrare un circulator cu cinci porți Urmează apoi o linie de transmisie în , care as:gură transferul impedanței de undă a circulatorului p2g (vezi relația 5 116), pînă la valoarea necesară obținerii amplificării în putere impuse Restul elementelor sînt de corecție și de stabilizare Fig 8 16 298 Tensiunea de polarizare a dodci-tuncl se aplică pr’n segmentul de linie egal cu , avînd impedanța de undă 8 ■egală cu 0,4fi și încărcată pe rezistența R = 200, care realizează și decuplarea circuitului de polarizare din punctul de vedere al FFÎ în figura 8 17 se prezintă, schema de construcție a modulului amplificator, unde L și C formează, crcuitul oscilant Inductanța L este realizată cu o linie de transmisie ondulată, iar capacitatea C, sub forma unei plăci din ox’d de siliciu cu dimensiunile 0,875 —0 305 mm Inductanța circuitului de stabilizare Lst este realizată sub forma unei linii din •oxid de aluminiu, iar capacitatea C,( se formează între această, linie și segmentul cuplat la î'nia de masă Fig 8 17 Literatura de specialitate indică faptul că parametrii AFF1 integrate cu diode-tunel nu sînt inferiori celor clasice Avantajele amplificatoarelor integrate conduc, evident, la dezvoltarea lor în dauna construcțiilor clasice Concluzii asemănătoare se pot trage și în legătură cu construcțiile integrate de AFFI parametrice Cu alte cuvinte, dezvoltarea viitoare a AFFI va consta în perfecționarea tehnologiei, îmbunătățirea parametrilor și tipizarea schemelor integrate APENDICE MATEMATIC ADMITANTA NEDEFINITĂ A Ml LTIPOLILOR LINIARI A 1 DEFINIREA MATRICEI ADMITANȚĂ NEDEFINITĂ Orice rețea liniară poate fi considerată ca un multiter-minal sau multipol, dacă fiecărui terminal i se asociază un curent Ik(s) și un potențial Uk(s) definit față de un terminal de referință care nu aparține circuitului (fig A 1) Prin Ik(s) și Uk(s) se înțeleg transformatele Laplace ale curentului ik(t) și, respectiv, tensiunii uk(f) Mulțimile Ik(s) și Uk(s) satisfac următoarele condiții: a S Ik(s) = 0 —rezultată din teorema I a lui Kirchhoff: b Fiecare curent Ik(s) depinde numai de diferența de potențial dintre fiecare set de terminale Deoarece circuitul este presupus liniar, curenții pot fi exprimați ca o combinație liniară a tensiunilor terminalelor, astfel: Л У11 У12 3'21 У22 ■? In У2П (A l) 1° -* n „ de parametrii admitanță de scurtcircuit, adică n J'nl Уп2 Parametrii v ’ 'Упп ce definesc acest sistem y]k = ecuații, sînt (A 2) = 0 300 iar (s) = = Un = О (A 3) U, = U2 = este curentul prin terminalul j, cînd toate terminalele multipo-lului sînt conectate direct la terminalul de referință Conform teoremei a l-a a lui Kirchhoff rezultă că în acest caz: (A-4) /=i Sub formă matricială sistemul (A l) poate fi scris astfel: [Л = + , (A 5) unde [Y„] se numește matricea admitanță nedefinită A 2 PROPRIETĂȚILE MATRICEI ADMITANȚĂ NEDEFINITĂ Dacă se adună ecuațiile scalare ale ecuației matriciale (A l) se obține: V) СУ11+3'2і+ ••• + 3’nl) +1 + (3/іг + >22 + ••• +yn2)U2+ k=l + ••• + (Jh» + J2» + ••■+>'«») un Avîndu-se în vedere condiția (a), cînd se scurtcircuitează toate terminalele, mai puțin terminalul k, rezultă: (Уис + 3’2* + ••• + У ік) Uk = 0 (A 6) Cum Uk =f= 0, se înțelege că suma elementelor fiecărei coloane a matricei [Y„] este nulă, deci nu toate liniile matricei [Y„] sînt independente (una va fi suma celorlalte cu semn schimbat) Matricea admitanță nedefinită este deci singulară 301 Considerînd acum oricare din ecuațiile scalare ale ecuației matriceale (A 1), conform condiției (b) se deduce: Л = + fro) + v;2(Cr2 + r0) + yja(Un + + ^o) + (A 7) Dacă acum se extrage ecuația j a ecuației matriciale-(A l) din ecuația (A 7) se obține: (jji + Ул + + vJn)D0 = 0 care trebuie să fie valabilă pentru toate valorile lui Uo Aceasta înseamnă că Уп + Ал+ + Ут — 0- (А 8 în mod asemănător se poate judeca pentru oricare altă ecuație a sistemului (A l), ajungîndu-se, astfel, la concluzia, că și suma pe linii a matricei admitanța nedefinită, este nulă Cu alte cuvinte, suma pe linii și suma pe coloane la matricea [У„] este nulă în sfîrșit, o altă proprietate interesantă este cea legată de cofactorii determinantului matricei [У„1, care sînt toți egali Intr-adevăr, dacă calculăm det[I'„j prin dezvoltarea după linia j se obține : det [An : — УпАп + yJ2 Aj2 + +yjni\jn Cum suma elementelor unei linii este nulă, înlocuind un element cu suma celorlalți, cu semn schimbat, adică Ал = — + Уіз + + Ут) se constată că: det [У„] = (Д/2— Ад)Ал + (А/з— ^п)Уіз •+•■• + + (Д,я —Дя)№ = 0 (А 9) întrucît, det[y„] = 0 (deoarece matricea admitanța nedefinită este singulară) se deduce că, pentru orice valori ale parametrilor yjk, din relația (A 9) are loc egalitatea: = Ал- (А 10) 302 Rezultă, așadar că toți cofactorii elementelor oricărei linii sînt egali Dacă se aplică și dezvoltarea determinantului după cofactorii unei coloane se ajunge la concluzia că toți cofactorii elementelor oricărei coloane sînt egali Deoarece orice linie și orice coloană are un element comun, cofactorul acestui element este egal cu cofactorii acelei linii și coloane în concluzie, rezultă că toți cofactorii matricei admi-tanță nedefinită sînt egali de aceea această matrice se numește matricea echicofactor A 3 OPERAȚII ELEMENTARE A 3 1 CONECTAREA A DOUĂ TERMINALE Dacă două terminale ale unui n pol sînt legate împreună, cei doi curenți sînt înlocuiți cu unul singur egal cu suma primilor doi, iar tensiunea rămîne aceeași, deci matricea admitanța nedefinită a (n—1) •—polul, astfel obținut, se deduce din matricea и-polului inițial, prin adunarea liniilor și coloanelor corespunzătoare terminalelor conectate împreună în general vorbind dintr-un и-pol se poate obține astfel un (и-й)-роі prin conectarea împreună a k terminale Dacă la un cuadripol (fig A 2 a) se conectează împreună două terminale se obține un tripol (fig A 26) Cuadripolul este descris dc următorul sistem de ecuații: Д = 3'n^ + 3'12^2 + З’із^з + 3’14^4 m ^îi -^2 = 3'21^1 4" У 22^ 2 З'гз^з + 3'24^4 r -fa- (AII) Л = З’зі^Л d- 3*32^2 + Узз^з + Ззі^А “Ь 1$, Л = 3'41^1 + 3'42^2 + У 43^3 + 344 ^4 + Л' Fig А 2 303 Conectînd împreună terminalele 3 cu 4 se obține un nou terminal, care implică: + (A 12«) 73°' = 7» + 7«; (A 126) U'3= U3= (A 12c) Astfel că, adunînd ultimele două ecuații ale sistemului (A 11) și avînd în vedere relația (A 12c), se obține: 4i = 3'іЛгі "I” 4* (З'із 4~ З’ц)^з 4“ 7J, 72 = З'гі^і + 3'22^2 + (З'гз 4“ 3'24) ^Гз 4~ 7§; Ц — (З'зі + У41)^1 4- (З'з2 + >42)^2 + (З'зз 4- 4- З’зі + 3'43 4- 3’44) U3 + 7!f Matricea admitanță nedefinită а tripolului astfel obținut este: LV»] 3'n 3’21 З’зі+ У 41 3’12 3’22 З'зг4 3’42 З'із 4“ 3'14 З'гз 4“ З'гі 3’зз4-3'з44-3’4з4*3'44 - (А 13) Această operație permite simplificarea (reducerea)multi-terminalelor (multipolilor) A 3 2 SUPRIMAREA TERMINALELOR O altă operație, care permite reducerea multipolilor, este operația de suprimare a terminalelor, adică operația prin care unnl sau mai multe terminale se fac inaccesibile Curenții asociați acestor terminale sînt zero Pentru început se consideră un tripol (fig A 3), care prin suprimarea terminalului 3 devine un dipol Ecuațiile dipolului se obțin, evident, din ecuația tripolului în care se face 73 = 0, adică: Л = Уп^і 4* 3'12^2 4- З'із^з 4- 7J; 7г = З'гі^і ~Ь З'гг^г 4- З'гз^з 4~ 7°, 0 = З'зі^і 4- З'зг^г 4" З'зз^з 4" 7!j 304 I 1 ! I — I Tripol -”• j =0112 I 11 I | Oipo> u3 Fig A 3 Din ultima ecuație se scoate tensiunea terminalului suprimat și se înlocuiește în celelalte ecuații, obținîndu-se astfel ecuațiile dipolului: Rezultatul obținut poate fi generalizat Dacă se notează cu [Za] vectorul coloană de ordin A rcprezentînd curenții asociați celor k terminale accesibile și [Д] vectorul coloană de ordin (n — k) reprezentînd curenții asociați terminalelor cc au fost suprimate ecuațiile n polului pot fi scrise sub o formă restrînsă astfel: [Ѵп]ш+ [У12][С74]+ [!»]; t [ад+ [Уг2][^1 + т Suprimarea celor («-&) terminale implică [f°] = O, astfel că, din cea de a doua ecuație a sistemului (Л 15), rezultă: [Ub] = - [Y^[[Y21I][Ua] - [Y^[Pb], iar ecuația k polului astfel obținut este: [ie] = [Уи] + №] - - [адвдга 305 de unde matricea admitanță nedefinită a noului multipol (/e-pol) va fi: = [Yu] - [У12][УгЖи] (A 16) A 3 3 CONECTAREA ÎN PARALEL A MULTIPOLILOR Circuitele multipol comlexe pot fi considerate ca fiind obținute prin conectarea în paralel a unor circuite multipol mai simple Prin conectare în paralel se înțelege că fiecare terminal al unui circuit este conectat la un terminal al celuilalt circuit și, împreună, au un nod ce servește ca nod de referință pentru tensiune De reținut că nu este necesar ca cele două circuite să aibă același număr de terminale, în asemenea cazuri matricea admitanță nedefinită a circuitului cu mai puține terminale, va fi completată cu linii și coloane nule pentru a fi făcută de același ordin cu matricea admitanță nedefinită a circuitului cu cele mai multe terminale Problema se pune astfel: cunoscîndu-se matricele admitanță nedefinită a doi multipoli, să se afle matricea admitanță nedefinită a multipolului obținut prin conectarea lor în paralel Se va analiza mai întîi cazul conectării în paralel a doi tripoli (fig A 4) Tripolii p' și p" sînt descriși de următoarele ecuații liniare: Ii An У12 З'із Iii ^2 = 3'21 У22 З23 ui I3 J - 3'31 3'32 З'зз L ui ■ li ■ f r У12 З'із ’ ui' Ii' = У21 3’22 3'23 Ui' L i'i j - УІ1 3'32 З'зз Ui' Prin conectarea în paralel a celor ‘ l°i ‘ L/r Г7?" 1 i°2" L т J (A 17) doi tripoli se obține la terminale sînt legate de un tripol p, ale cărui variabile variabilele tripolilor componența prin următoarele relații: Л = Л + ii’ I°1 = i°i + 1?" ux=ui = Ui' I2=Ii + I2; 7° = 1°' + 7«"; U2 = Ui = Ui' ■ (A 18) 73=7; + 7” 70 = 7«' + Л0" u3 = Ui = Ui' 306 Fig A 4 Avînd în vedere ecuațiile (A 17), se înțelege că ecuațiile liniare ce descriu tripolul rezultant, devin: ГЛ З’и+З'и У12+У12 З'із+ЗЪ У21+У21 У22+У22 З'23+З'гз - 3'зі~ЬЗ'зі З'зз+З'зг З'зз4~З’зз ' и и2 • из IÎ Ц І°я (А 19) Rezultatul obținut poate fi generalizat Dacă m multi-poli sînt conectați în paralel, ecuațiile definite de matricea admitanță nedefinită pentru multipolul rezultant, sub forma matriceală, pot fi scrise astfel: m in [î]= sm [^] + s yo(n Л=1 A=1 (A 20) Pentru un multipol inițial relaxat (tensiunile inițiale pe condensatoare și curenții prin bobine sînt zero), în toate ecuațiile de mai sus curenții inițiali ai terminalelor sînt nuli și astfel ecuațiile liniare se scriu sub forma: (A 21) Din analiza făcută rezultă că, dacă se determină pentru fiecare element de circuit matricea admitanță nedefinită a sa, matricea admitanță nedefinită a oricărui circuit, oricît de complex ar fi el, se obține prin adunarea matricelor admitanță nedefinite ale elementelor componente, considerîn-du-se fiecare element ca un ж-роі 307 А 4 DETERMINAREA MATRICELOR ADMITANȚĂ NEDEFINITĂ PENTRU DIVERSE ELEMENTE DE CIRCUIT A 4 1 PENTRU ELEMENTE RLC (DIPOLI PASIVI) în asemenea cazuri considerînd I® = Ig = 0 deoarece presupunem că lipsesc sursele independente interne (circuitul este inițial relaxat), din figura A 5 a rezultă: = Y; U2=0 (A 22) în mod similar din figura A 5 b, cînd se scurtcircuitează terminalul 1, se obține: (A 23) Deci matricea admitanța nedefinită pentru un element pasiv de tip RLC, inițial relaxat este: (A-24) care prezintă toate proprietățile amintite în paragraful A 2 308 A 4 2 PENTRU CIRCUITELE ACTIVE IDEALE ȘI CUADRIPOLI CE NU SÎNT DESCRIȘI DE MATRICEA ADMITANȚĂ DE SCURTCIRCUIT Analiza circuitelor, prin metoda matricei admitanța nedefinită, poate fi făcută cu condiția ca fiecare element de circuit (multipol component), să fie descris de admitanța de scurtcircuit Tranzistorul și tubul electronic pot fi descrise de admitanța de scurtcircuit, deci acestor elemente de circuit li se poate afla matricea admitanța nedefinită Astfel, pentru tranzistor, cunoscîndu-se parametrii de tip у în montaj cu emitorul comun, matricea admitanța nedefinită va fi: В С E В [У»]=с E Уп У12 —(У11+У12) Угі Угг (З'гі+Угг) —(Ун+Угі) —(З'іг+З'гг) З'п+З’12+3’21+3'22 (А 25) Pentru triodă (pentodă) se deosebesc mai multe cazuri: a Cazul tubului fără curenți de grilă (fig A 6) Ecuațiile tubului sînt: Л = °; 7O = SUgk + YakUak (A 26) Matricea admitanța de scurtcircuit este: Fig A 6 309 iar matricea admitanța nedefinită, folosind proprietatea suma clementelor pe linii și coloane nulă, are aspectul: G A К G 0 0 0 [Y„T] = A S Yak -(S + Yak) (A 28) К —s ~Yak ($ + Yak) b Cazul tubului cu curenți de grilă, dar fără reacție РГ1П Yga (fig A 7) Acesta este cazul unei pentode sau al unei triode la care reacția este neutrodinată Ecuațiile tubului în cazul de față sînt: Ia = SU,k + Yak Uok, (A 29) de unde matricea admitanță de scurtcircuit este: G r,« s A O (A 30) iar matricea admitanță nedefinită devine: G G Г Y„k A S 7îL-(S+YpÂ ) (A 31) -($ + YOJ Y,t+$ + Yei Fig A 7 310 c Cazul tubului cu curenți de grilă și reacție prin Уг/Я (fig- A 8) Ecuațiile tubului sînt: Ig = (^»* + ,д Ia = (S - Yga)Ugk + (Уро + УаЖ*- Matricea admitanță de scurtcircuit rezultă imediat, adică: G A [V,c] = (A 33) iar matricea admitanță nedefinită este : [У„] G А К Ygk+Y,a -Yga -Ygk A S—Yga Yga-\-Yak ~{S+Yak) К -\S-\-Ygk) —Yak S+Ygk+Yak (A 34) Există însă elemente de circuit, care nu pot fi descrise de matricea admitanță de scurtcircuit, deci, care se pare că nu pot fi analizate prin această metodă Dacă însă, acestor elemente de circuit li se adaugă o serie de elemente suplimentare, de exemplu, o rezistență în serie, ele pot fi caracterizate printr-o matrice de admitanțe și astfel elementul de circuit ideal inițial, devine un element real (cu o rezistență în serie) și care va fi considerat în continuare în analiza rețelei drept element de circuit Pentru ca adăugarea elementului suplimentar să nu modifice rețeaua, va trebui să se mai introducă încă un element de sens opus !9 —o* UqI< —o Fig A 8 311 Se consideră un element de ABCD sau F este de forma: circuit a cărui matrice tip Л O ' în această clasă de elemente intră sursa de curent controlată în curent, sursa de tensiune controlată în tensiune, transformatorul ideal etc Dacă unui asemenea element i se conectează la intrare în seric două rezistențe egale și dc semn contrar (fig A,9) se obține un circuit echivalent ’ Cuadnpolul notat cu ux sau includ pe lîngă cuadripolul ideal și o rezistență negativă în serie cu un terminal Matricea ABCD a cuadripolului de exemplu este [F] = [F 7i] X X [Fx]sau A 1 O 0 0' Dr —RDy 1 Dy y (A 35) 0 iar matricea de tip у a sa este: In mod asemănător, pentru p2 se obține: Fig A 9 312 Го - Ui I, о Se observă că metoda sugerată de figura A 9 a este posibilă cînd elementul ideal de circuit are DY 0, iar cea din figura A 9 b, cînd — 0 Dacă elementul de circuit este o sursă de tensiune comandată în curent, elementele suplimentare trebuie adăugate atît la intrare, cît și la ieșire, pentru a se obține descrierea sa cu ajutorul matricei admi-tanță de scurtcircuit (figura A 10) Matricea admitanței de scurtcircuit se va obține din matricea de tip F a cuadripolului reprezentat punctat în figura 10 b, folosind relațiile de legătură dintre aceste tipuri de matrici Deci, [F] = [F «,] [FJ [F K,] sau Г0 Г1 I 0 1 r o o de unde [VI (А 38/ 313 А 5 FUNCȚIILE DE CIRCUIT ALE MULTIPOLILOR DETERMINATE PRIN ADMITANȚA NEDEFINITĂ Se numește funcție de rețea (circuit), raportul dintre transformata Laplace a răspunsului și cea a excitației unui circuit Dacă răspunsul și excitația se referă la aceleași terminale, funcția respectivă se numește de intrare (admitanța sau impedanța de intrare) Dacă răspunsul și excitația se referă la terminale diferite, atunci funcția se numește de transfer Deducerea relațiilor funcțiilor de rețea e comod să se facă pentru un cuadripol, după care rezultatele obținute pot fi ușor generalizate pentru un multipol La deducerea funcțiilor de tipul impedanță de transfer sau de intrare se consideră aplicat la intrare un generator de curent Z12 (fig A ll), iar unul din terminale (de exemplu 4) se ia ca terminal de referință Dacă interesează funcția de circuit —— se consideră terminalul 4 drept terminal de referință 4 în acest caz, în baza proprietății 5, ^k — 0 rezultă, Л + -^2 + -^з + -^4 = dar Z3 = Z4 = 0, deci = —12 = I12 De asemenea, D34 = U3, deoarece U4 = 0 Avînd în vedere aceste observații, ecuația matriceală a cuadripolului este: 314 de unde rezultă: 5'11 У12 112 У 21 У22 ~^12 TT У 31 У32 О °34 — —TÎ— 2 4 У21У32-У31У22+У11У32-УзіУіг ѵ4 1 4 /12 (А 40) unde У* este determinantul sistemului (А 39) sau minorul (cofactorul) obținut din matricea admitanță nedefinită, prin tăierea liniei și coloanei corespunzătoare nodului de referință (sau a oricărei linii și coloane corespunzătoare unui terminal, deoarece matricea admitanță nedefinită este o matrice cchicofactor) Relația (A 40) poate fi pusă și sub forma: U31 5'32(5'11 4- y2i) - y31 (y13 + y22} Ла 4 folosind proprietatea de sumă zero pe linii și coloane a matricei admitanță nedefinită rezultă: k'si У32 (5'зі4~5'4і) + 5'31(5’32+5'12) УзіУа — У32У41 r V4 V4 212 2 4 1 4 Dacă se notează cu У”™ cofactorul matricei admitanță nedefinită obținut prin suprimarea liniilor m și n și a coloanelor i și /, adică ■ymn ( {Xm+n-^l+j | Determinantul obținut prin suprimarea liniilor m și n și a coloanelor i și j (A 41) ultima relație a funcției de circuit Z?i(s) = — Л2 sau Z?ț(s) = (A 42) Pentru funcția de intrare Z}}(s) -bl* considerînd terni i- 412 naiul 2 drept terminal de referință rezultă: 315 ■^12 — Л — ^2 ’ Ulz = и,; U2 = О; (А 43) Z3 — Z4 — 0 Substituind condițiile (A 43) în ecuațiile cuadripolului definite de matricea admitanță nedefinită și suprimînd linia și coloana corespunzătoare terminalului 2, care este terminalul de referință, rezultă ecuația matriceală de unde Л2 0 0 и12 о о (А 44} 3’n З'зі У 41 З’із З'зз У 43 3'14 З'зі 3'44 (А 45} Dacă se împarte relația (A 42) la (A 45), se obține funcția de transfer în tensiune: A'„(s) = —= —• (A 46) V ' U12 yf2 Pentru aflarea funcției de transfer în curent se consideră că între terminalele de ieșire se cuplează sarcina Ys (reprezentată punctat în figura A 11) în acest caz, în circuitul de ieșire este valabilă relația: /34= Y,U3i, (A 47} Fig A 12 316 ■care, înlocuită în relația (A 42), permite obținerea funcției ■de transfer: = Ys (A 48) Л-2 Y* Rezultatele obținute pot fi acum generalizate Dacă interesează impedanța de transfer între terminalele ij și mn (fig A 12), atunci procedînd ca mai sus se obține: 7’ i — (A 49) unde, U(} Ui Lj, Imn Im Zn Dacă i = m și j — n, atunci din (A 49) se deduce impedanța de intrare la poartă definită de terminalele mn, adică ТГ 7m/c\ u mn 1 mn Ттп Y„ în mod asemănător se pot deduce relațiile pentru alte funcții de circuit (A 50) 317 CUPRINS Pag Introducere 5 Capitolul I ZGOMOTE INTERNE EVALUAREA ZGOMOTELOR AMPLIFICATOARELOR DE FRECVENȚĂ FOARTE ÎNALTĂ 9 1 1 Destinația, cerințele și clasificarea amplificatoarelor de frecvență foarte înaltă (AFFI) 9 1 2 Surse de zgomot în instalațiile de recepție 13 1 2 1 Noțiuni generale 13 1 2 2 Zgomotul rezistoarelor 16 1 2 3 Zgomotul circuitelor oscilante 26 1 2 4 Zgomotele antenei de recepție 27 1 2 5 Zgomotele tuburilor electronice 28 1 2 6 Zgomotele tranzistoarelor 32 1 3 Coeficientul de zgomot al unui cuadripol 36 1 4 Legătura între sensibilitatea receptorului și coeficientul său de zgomot 39 1 5 Dependența coeficientului de zgomot al receptorului de parametrii blocurilor și etajelor componente 45 1 6 Influența fiderului de antenă asupra sensibilității receptorului 50 1 7 Factorul de zgomot 52 1 8 Metode de măsurare a coeficientului de zgomot 53 Capitolul al Il-lea AMPLIFICATOARE DE FRECVENȚĂ FOARTE ÎNALTĂ CU TUBURI ELECTRONICE ȘI TRANZISTOARE 58 2 1 AFFI cu tuburi electronice și tranzistoare în montaj cu catodul și respectiv emitorul comun 58 2 1 1 Scheme de principiu Relații de calcul 58 2 1 2 Coeficientul de zgomot al etajului AFFI cu tub montaj cu catodul comun 72 2 1 3 Coeficientul de amplificare în putere 83 320 Pali, 2 1 4 Coeficientul de zgomot al etajului AFFI cu tranzistor în montaj cu emitorul comun 84 2 2 AFFI cu triode în montaj eu grila la masă și tranzistoare în montaj cu baza comună 88 2 2 1 Scheme de principiu Relații de calcul 88 2 2 2 Stabilitatea etajului amplificator cu grila la masă 99 2 2 3 Coeficientul de zgomot al etajului AFFI cu grila la masă 101 2 2 4 Coeficientul de zgomot al etajului AFFI cu baza comună 105 2 3 Cascoda 106 2 3 1 Cascoda cu tuburi 106 2 3 2 Cascoda cu tranzistoare 114 Capitolul 111 AMPLIFICATOARE CU TRIODE FAR 119 3 1 Generalități 119 3 2 Echivalența liniilor coaxiale scurtcircuitate cu circuitele oscilante cu constante concentrate 122 3 3 Scheme și relații de calcul 128 Capitolul IV AMPLIFICATOARE CU TUB CU UNDA PROGRESIVĂ 136 4 1 Schema de construcție și funcționare 136 4 2 Amplificarea în putere 148 4 3 Zgomotele interne 150 Capitolul V AMPLIFICATOARE CU DIODĂ-TUNEL 153 5 1 Principalele caracteristici ale diodei tunel 153 5 2 Schema echivalentă la semnale mici 155 5 3 Schema echivalentă a diodei-tunel din punct de vedere al zgomotelor interne 160 5 4 Scheme de principiu ale AFFI cu diodă-tunel 163 5 5 AFFI cu un singur circuit oscilant fără circulator 167 5 5 1 Condițiile de stabilitate ale AFFI cu diodă-tunel 167 5 5 2 Relații de calcul 173 5 5 3 Amplificatoare cu diodă-tunel, cu circuit oscilant cu constante distribuite 185 5 5 4 Coeficientul de zgomot 189 5 6 AFFI cu diodă-tunel cu circulator 193 Capitolul VI AMPLIFICATOARE PARAMETRICE 199 6 1 Principiul de funcționare 199 321 Pag 6 2 Amplificatorul parametric schimbător cu frecvență superioară 204 6 2 1 Relații de calcul 204 6 2 2 Coeficientul de zgomot 212 6 3 Amplificatorul parametric cu rezistență negativii cu două circuite oscilante, fără schimbarea frecvenței 216 6 3 1 Schema echivalentă 216 6 3 2 Relații de calcul 221 6 3 3 Coeficientul de zgomot 226 6 4 Amplificator parametric cu rezistență negativă, cu două circuite oscilante, cu schimbarea frecvenței 229 6 5 Amplificator parametric cu rezistența negativă cu un singur circuit oscilant 234 Capitolul VII AMPLIFICATOARE CUANTICE 236 7 1 Principiul de funcționare 236 7 2 Scheme de amplificatoare cuantice paramagnetice Relații de calcul 243 7 2 1 Amplificatorul cuantic paramagnetic cu izolatoare 243 7 2 2 Amplificatorul cuantic paramagnetic cu circulator 250 7 2 3 Amplificator cuantic paramagnetic cu undă progresivă 254 Capitolul VIII ANALIZA COMPARATIVĂ A AFFI ȘI UNELE REALIZĂRI ÎN DOMENIUL INTEGRĂRII LOR 262 8 1 Principalele caracteristici ale AFFI actuale 262 8 2 Analiza comparativă a AFFI 269 8 3 Unele realizări în domeniul integrării AFFI 273 8 3 1 Noțiuni generale 273 8 3 2 Materiale utilizate în circuitele integrate de frecvență foarte înaltă 275 8 3 3 Linii microstrip din circuitele integrate de AFFI 278 8 3 4 Calculul parametrilor circuitelor microstrip 283 8 3 5 Circuite oscilante de înaltă selectivitate din circuitele integrate de FFI 286 8 3 6 Unele principii de construcție a circuitelor integrate de intrare 291 8 3 7 AFFI integrate cu tranzistoare 294 8 3 8 AFFI integrate cu diodă-tunel 297 APENDICE MATEMATIC 300 Admitanța nedefinită a multipolilor liniari 300 A l Definirea matricei admitanță nedefinită 300 322 Pag, А 2 Proprietățile matricei admitanță nedefinită 301 A 3 Operații elementare 303 A 3 1 Conectarea a două terminale 303 A 3 2 Suprimarea terminalelor 304 A 3 3 Conectarea în paralel a multipolilor 306 A 4 Determinarea matricelor-admitanță nedefinită pentru diverse elemente de circuit 308 A 4 1 Pentru clementele RI C (dipoli pasivi) 308 A 4 2 Pentru circuitele active ideale și cuadripoli ce nu sînt descriși de matricea admitantă de scurtcircuit 309 A 5 Funcțiile de circuit ale multipolilor determinate prin admitanța nedefinită 314 Bibliografie 318